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Introduction générale
En 1864, James Clerk Maxwell développe les équations portant son nom et prédisant l’exis-
tence d’ondes dites électromagnétiques se propageant à la vitesse de la lumière [1]. Ces travaux
sont confirmés en 1886 par Heinrich Hertz qui démontre expérimentalement, dans le domaine
dit radiofréquence, l’existence de ces ondes et réalise ensuite la première liaison sans fil. Ces
résultats ouvrent ainsi la voie au développement de nombreux systèmes de communication sans
fils (télégraphie, radiophonie, radiotéléphonie,...). L’utilisation des ondes radiofréquences s’est
largement développée au cours du 20ème siècle et trouvent aujourd’hui de nombreuses applica-
tions (communications, navigations, détections, médicales,...) à la fois dans le domaine civil et
militaire. Citons :
• la radiodiffusion est l’émission pour un large public de données par ondes électromagné-
tiques. Elle comprend notamment les émissions de radiophonie et de télévision [2–4] ;
• les radiocommunications correspondent aux systèmes permettant à plusieurs personnes
de communiquer. Elles incluent la téléphonie mobile et satellite [5], les systèmes aéro-
nautiques permettant l’échange d’informations entre les avions et les stations au sol ainsi
que les moyens de radiotéléphonie maritimes ;
• la radioastronomie est l’étude du rayonnement radiofréquence émis par les objets célestes
(étoiles, planètes, pulsar,...) [6] ;
• les systèmes radar utilisent les ondes électromagnétiques pour détecter la présence d’un
objet cible. Selon les systèmes, il est également possible de déterminer des informations
supplémentaires comme la position, la vitesse ou la nature de la cible [7, 8]. Les radars
ont aujourd’hui de nombreuses applications telles la surveillance et le contrôle du trafic
aérien et maritime, la détection de précipitations et l’observation de la Terre.
C’est ce dernier domaine qui a motivé les travaux de thèse présentés dans ce manuscrit.
En effet, les concepteurs des radars et des systèmes dits de « guerre électronique », poussés
constamment à l’amélioration des performances, sont en recherche de solutions innovantes pour
la génération des signaux d’émission et de démodulation. De nombreux dispositifs ont ainsi
été développés afin de générer des signaux radiofréquences répondant aux contraintes des dif-
férentes architectures (fréquence de fonctionnement, signal continu ou impulsionnel, puissance,
encombrement, stabilité, ...). Citons notamment :
• les émetteurs à étincelles (ou émetteurs à ondes amorties) qui sont les premiers émetteurs
signaux radiofréquences. Ils génèrent des trains d’onde amorties grâce à la décharge d’un
arc électrique dans un circuit LC (bobine+condensateur) [9] ;
• les tubes électroniques qui désignent différentes architectures composées de deux élec-
trodes placées dans une enceinte sous vide ou remplie d’un gaz. Ceux ci peuvent être
auto-oscillants ou être utilisés comme amplificateurs dans des cavités résonantes ;
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• les masers (pour Microwave Amplification by Stimulated Emission of Radiation) permet-
tant de générer un faisceau cohérent d’ondes microondes. Inventé en 1954 par Townes,
Gordon et Zeiger à partir d’une cavité à gaz (ammoniac) [10], ils sont les ancêtres des
lasers ;
• les oscillateurs à quartz dont l’effet piézoélectrique autorise l’excitation par un signal
électrique de résonances mécaniques du cristal [11].
Compte tenu de leur grande pureté spectrale et de leur compacité, ce sont ces derniers
qui sont depuis quelques dizaines d’années à la base des sources de signal dans la plupart des
systèmes avancés de radar et de guerre électronique. Oscillant à des fréquences inférieures à
quelques centaines de MHz, ils sont accompagnés d’étapes de multiplication pour atteindre les
hautes fréquences souhaitées (typiquement au delà du gigahertz).
Le développement des lasers en 1960 bouleverse le domaine des télécommunications. Dès
1964, Kao propose le transport à longue distance de données sous forme d’ondes lumineuses via
une fibre optique et le démontre en 1966. Les enjeux scientifiques et économiques ouverts par ces
travaux ont ainsi permis le développement de nombreux composants optoélectroniques (lasers
à semiconducteur, modulateurs électro-optiques, photodétecteurs,...) et la réduction des pertes
de propagation des fibres optiques. La maturité des technologies de communication optique est
telle que les liaisons hybrides optique/hyperfréquence sont une alternative très intéressante aux
câbles coaxiaux pour la distribution de signaux radar très faible bruit ou la transmission des
signaux hyperfréquences large bande des systèmes de surveillance électronique. En effet, cette
technologie offre une excellente immunité électromagnétique, une grande dynamique, une large
bande passante, de faibles pertes de propagation ainsi qu’un gain d’encombrement et de poids
[12]. L’optique laisse également présager l’implémentation de nouvelles fonctions spécifiques
comme la réalisation de longs retards accordables qui sont difficiles à réaliser dans le domaine
hyperfréquence.
Depuis les années 1990, des architectures optoélectroniques, les « oscillateurs optoélec-
troniques »- ou OEO (Optoelectronic Oscillators), sont proposées pour générer des signaux
radiofréquences très faible bruit [13–16]. En effet, le développement de cavités hybrides op-
tique/hyperfréquence permet de tirer parti des forts facteurs de qualité qu’offre l’optique, afin
d’obtenir de grandes puretés spectrales, et ce directement à très haute fréquence. De plus, la gé-
nération des signaux microondes directement sur porteuse optique améliorerait les performances
des liaisons optiques/hyperfréquence en s’affranchissant de l’étage de modulation. Celle-ci né-
cessite en effet des signaux de fortes puissances ce qui augmente la consommation électrique,
les contraintes thermiques et l’encombrement du système et dégrade sa pureté spectrale.
Parmi le très grand nombre de réalisations d’OEO rapporté jusqu’à présent, la plupart des
oscillateurs est à fréquence fixe et vise la meilleure pureté spectrale possible. Ces architectures
sont cependant confrontées à des limites de performances ou d’application pratique, limites
liées à leur principe même (dans le cas des OEO à longs retards de fibre), ou à leur technologie
(les OEO à résonateurs en trois dimensions dits « à ondes de galerie »). En parallèle, les
OEO accordables ont fait l’objet de bien moins d’investigations, et les architectures proposées
présentent des limites plus sévères encore que leurs déclinaisons à fréquence fixe. Ces limites
sont cependant loin d’être insurmontables.
Dans ce contexte, l’objectif de ces travaux de thèse a été d’étudier plusieurs architectures
d’OEO qui nous semblent prometteuses pour obtenir accordabilité et/ou pureté spectrale, tout
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en étant compatibles avec une intégration future dans un système. Celles-ci sont basées sur :
• les lasers bifréquences, qui sont des générateurs d’ondes hyperfréquence sur porteuse
optique naturellement très accordables ;
• les anneaux de fibre, qui sont des alternatives prometteuses aux résonateurs en trois
dimensions ;
• et enfin l’oscillateur optoélectronique couplé (COEO).
Le premier chapitre présente brièvement les principes généraux des applications radar et de
guerre électronique. Nous introduisons ensuite les concepts fondamentaux de la génération de
signaux microondes. Nous y rappelons le mécanisme d’oscillation et les outils de caractérisa-
tion de la pureté spectrale d’un oscillateur. Nous terminons ce chapitre par l’énumération des
différentes techniques de génération de signaux microondes afin d’établir un état de l’art des
oscillateurs très faible bruit et largement accordables.
Le deuxième chapitre décrit la réalisation d’une première architecture d’oscillateur optoélec-
tronique accordable basée sur un laser bifréquence état solide. Nous rappelons dans un premier
temps le principe de fonctionnement de ces lasers dont le battement entre les modes permet
de générer un signal microonde accordable dans le domaine gigahertz. Nous décrivons ensuite
la stabilisation de ce signal sur une référence issue du battement lui-même retardé par un long
retard en fibre optique. Nous testons cette architecture sur un laser bifréquence. Finalement,
nous comparons la pureté spectrale du dispositif expérimental avec les prévisions théoriques.
Dans le troisième chapitre, nous présentons l’optimisation de l’oscillateur optoélectronique
accordable décrit dans le chapitre précédent. Ces travaux se découpent en deux axes distincts :
la réduction du couplage amplitude-phase et l’implémentation de retards optiques alternatifs
dans la boucle de stabilisation. Dans un premier temps, nous étudions le phénomène de cou-
plage amplitude-phase induit par deux composants de la boucle de stabilisation : le mélangeur
hyperfréquence, et les photodiodes. Nous présentons ensuite l’implémentation de l’oscillateur
optoélectronique accordable avec une double boucle de stabilisation optoélectronique. Finale-
ment, nous décrivons l’utilisation d’un anneau de fibre résonant comme retard optique de la
boucle de stabilisation.
Le quatrième chapitre présente la réalisation d’un oscillateur optoélectronique couplé (COEO).
Celui-ci est réalisé à partir d’une nouvelle structure d’amplificateur optique à semiconducteur,
dite « à semelle », développé par le III-V Lab. Nous décrivons brièvement ce nouveau compo-
sant. Nous présentons ensuite le développement du dispositif puis la caractérisation de la pureté
spectrale du signal microonde.
Ces travaux de thèse ont été réalisés dans le laboratoire ondes et traitement du signal de
Thales Research and Technology sous la direction de Loïc Morvan et Grégoire Pillet, ingénieurs
de recherche. Mon travail a été co-encadré par mon directeur de thèse Olivier Llopis, directeur
du recherche au CNRS et responsable du groupe Microondes et Opto-microondes pour Systèmes
de Télécommunications (MOST) du laboratoire LAAS-CNRS-Université de Toulouse. Notons
que le laser bifréquence doublement accordable et l’oscillateur optoélectronique avec un anneau
de fibre résonant ont été réalisés dans le cadre du stage de Hadrien Lactuit que j’ai encadré.
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Chapitre 1
Génération de signaux
hyperfréquences : application aux
radars et à la guerre électronique.
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Introduction
L’objectif de ce chapitre est de montrer l’intérêt des architectures optoélectroniques pour la
génération de signaux microondes très faible bruit ou largement accordables pour les applica-
tions radar et de guerre électronique. Une première partie présente les principes généraux de
ces applications. Elle permet notamment de montrer les besoins de ces systèmes en oscillateurs
présentant une très bonne pureté spectrale ou accordables rapidement sur de larges bandes pas-
santes. Nous rappelons dans une deuxième partie les concepts fondamentaux de la génération
de signaux microondes. Nous y introduisons le mécanisme d’oscillation et les outils de caracté-
risation de la pureté spectrale d’un oscillateur. Nous terminons ce chapitre par l’énumération
des différentes techniques de génération de signaux microondes afin d’établir un état de l’art
des oscillateurs microondes.
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Chapitre 1. Génération de signaux hyperfréquences : application aux radars et à la
guerre électronique.
1.1 Les systèmes radar et de guerre électronique
En 1886, Heinrich Hertz vérifie expérimentalement les lois d’électromagnétisme de James
Maxwell et réalise la première liaison radiofréquence 1 d’un émetteur vers un récepteur. Ces
travaux conduisirent dès 1899 à la première émission radiotélégraphique entre l’Angleterre, la
France et l’Italie puis à la première transmission transatlantique bidirectionnelle en 1900. L’utili-
sation de la radiocommunication pour la conduite et le contrôle des opérations militaires pendant
la première guerre mondiale conduisit les belligérants à développer des systèmes d’écoute et de
brouillage du spectre électromagnétique : la guerre électronique était née.
Le principe de la détection d’objet par ondes électromagnétiques radiofréquences – ou
RADAR (RAdio Detecting and Ranging) - fut énoncé dès 1904 par C. Hülsmeyer. C’est ce-
pendant lors de la seconde guerre mondiale que cette technique prit réellement son essor afin
de détecter la présence d’ennemis de jour comme de nuit. Ainsi dès 1940, le Royaume-Uni avait
développé un réseau de surveillance de radars au sol et en 1941, l’Allemagne équipait un avion
d’un radar aéroporté. En 1943, afin de déjouer les systèmes ennemis lors d’un raid, l’armée
de l’air britannique lança des paillettes métalliques. Ces leurres, dont les dimensions étaient
adaptées aux longueurs d’ondes des radars allemands, saturèrent les récepteurs, aveuglant les
radars.
Les systèmes radar et de guerre électronique n’ont cessé de se développer depuis et sont
en constante évolution. Selon leur mission et leur domaine d’application, leurs caractéristiques
varient beaucoup et nous ne présentons ici que les principes généraux communs au plus grand
nombre.
1.1.1 Principe du radar
Un radar est un système de détection actif basé sur l’émission d’une onde électromagnétique
dans une direction donnée. Si cette onde rencontre un obstacle, une partie de son énergie est
réfléchie puis mesurée par le radar. Le traitement et l’analyse de ce signal permet de détecter la
présence d’un corps étranger dans la zone analysée et la distance entre le radar et l’objet. Selon
le type de dispositif, ces informations peuvent être complétées par la vitesse, l’étendue, voire la
nature de l’objet détecté [7, 8].
Schéma simple d’un radar
Le schéma de base d’un radar monostatique (une seule antenne pour l’émission et la récep-
tion du signal) est donné Figure 1.1. Ses caractéristiques (forme d’onde, fréquence, puissance)
dépendent de l’application (veille, surveillance, météorologie, cartographie), son environnement
(sol, maritime, aéroporté, spatial) et son domaine d’utilisation (civil, militaire). La majorité des
systèmes émet cependant des impulsions dans le domaine microonde 2 et peut être décomposé
en trois sous-systèmes : l’émetteur, l’antenne et le récepteur.
L’émetteur comprend l’ensemble des éléments synthétisant le signal émis par le radar [17].
L’onde sinusoïdale est générée par des oscillateurs. Il peut s’agir d’oscillateurs de puissance (non
1. L’Union Internationale des Télécommunications définie les ondes radiofréquences comme les ondes électro-
magnétiques dont la fréquence est comprise entre 9 kHz et 300 GHz. On y inclue généralement les ondes comprises
entre 3 Hz et 9 kHz. La terminologie correspondant au spectre radiofréquence est présentée dans l’annexe 1.A
2. Les microondes correspondent aux ondes dont la fréquence est comprise entre 300 MHz et 300 GHz
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Figure 1.1 – Schéma de principe d’un système Radar monostatique.
traités ici) ou d’oscillateurs très stables (présentés dans la troisième partie de ce chapitre) suivi
de plusieurs étages d’amplification (tubes à ondes progressives, tubes hyperfréquences, diodes ou
transistors). Un modulateur est utilisé avant les amplificateurs pour générer l’impulsion radar
à partir du signal des oscillateurs. D’autres éléments annexes (alimentations, régulations de
température, contrôleurs) sont également nécessaires au fonctionnement de l’émetteur.
L’antenne est le dispositif assurant la transmission des signaux entre le radar et l’espace
libre [18,19]. Elle concentre l’énergie de l’onde électromagnétique dans une direction privilégiée
et détecte une éventuelle onde rétro-diffusée. Ses performances dépendent de son diagramme de
rayonnement (représentation graphique de la répartition dans l’espace de l’énergie rayonnée),
son gain (rapport entre l’énergie émise par l’antenne dans le faisceau principal et celle rayon-
née dans le même angle solide par une antenne isotrope) et de son rendement. L’orientation
de l’axe de rayonnement du signal radiofréquence peut être contrôlée mécaniquement par le
déplacement et la rotation de l’antenne ou électriquement (antenne à réseau à commande de
phase). Certains systèmes, appelés radar multi-statique, utilisent des antennes distinctes pour
l’émission et la réception des signaux. Cette configuration rend le récepteur totalement passif et
donc difficilement détectable mais est plus complexe à implémenter (synchronisation, couplage
parasite).
Le récepteur regroupe tous les éléments de démodulation, d’amplification et de traitement
du signal réfléchi afin d’extraire les informations utiles à l’opérateur. Il requiert une bonne
sensibilité pour détecter les signaux de faibles puissances (cible éloignée ou furtive), une bonne
sélectivité pour séparer les signaux « utiles » des signaux parasites et une très grande dynamique
afin de détecter les signaux de très faible puissance tout en évitant d’être saturé par des signaux
très puissants [20].
La transmission des signaux entre les différents sous-systèmes est réalisée par des liaisons
hyperfréquences classiques (lignes microrubans, câbles coaxiaux) ou optoélectroniques (modu-
lation du signal sur une porteuse optique puis distribution par fibres optiques), le circulateur et
le joint tournant.
La limite fondamentale de détection d’un système radar est le plus souvent fixée par le
bruit thermique du récepteur. Cependant de nombreuses perturbations peuvent dégrader ses
performances. Elles peuvent être générées par le radar lui-même (bruits internes) ou dues à son
environnement (bruit radiométrique, échos parasites, signaux de brouillage). La problématique
du traitement du signal radar est donc d’éliminer le maximum de perturbations puis de décider
de la présence ou non d’une cible [21].
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Mesure de la distance et de la vitesse de la cible
Figure 1.2 – Schéma synoptique simplifié de la détection d’une cible avec un système
radar mono-statique. Ee(t) est le champ électrique émis par le système et Er(t) le champ
électrique réfléchi par la cible et détecté par l’antenne.
Considérons le système radar supposé parfait (sans bruit interne ni perte) et opérant dans
un environnement sans perturbation ni réflexion parasite comme représenté sur la Figure 1.2.
Supposons également que la cible est ponctuelle et se déplace à la vitesse radiale vr(t). Le signal
radiofréquence émis s’écrit :
Ee(t) = Ae(t).ei2πf0t (1.1)
Le champ électromagnétique détecté par le radar à l’instant t est l’écho du signal émis à
l’instant t − τ (avec τ le temps de propagation de l’onde entre l’antenne et la cible pour un
trajet aller-retour) 1. Il peut donc s’écrire :
Er(t) = K.Ae(t− τ(t)).ei2πf0(t−τ(t)) (1.2)
avec K un facteur de proportionnalité dépendant des caractéristiques de l’antenne, de la ré-
flectivité de la cible et de la distance antenne-cible. La distance antenne-cible peut donc être
déduite simplement par mesure du « temps de vol » :
D(t) = c.τ(t)2 (1.3)
avec c la vitesse de la lumière dans le vide. En posant D0 comme la distance antenne-cible à t0,
nous pouvons également écrire la distance radar-cible en fonction de la vitesse radiale de l’objet
comme :
D(t) = D0 − vr.t (1.4)
Nous obtenons des équations 1.3 et 1.4 l’expression :
t− τ(t) = 2vr + c
c
.t− 2D0
c
(1.5)
En injectant 1.5 dans 1.2 on peut écrire :
Er(t) = K.Ae
2vr + c
c
.t− 2D0
c
.ei2πfdt.e−iϕ0 .ei2πf0t (1.6)
1. La cible étant mobile, τ est une fonction du temps.
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avec fd = 2vrf0c la fréquence Doppler due au déplacement de la cible et ϕ0 =
4πD0f0
c un terme
de phase constant. Il est possible après démodulation du signal d’estimer la vitesse radiale
de la cible à partir de la fréquence Doppler. Les exemples de fréquence Doppler induite par
différents types d’aéronefs (ci-dessous) montrent des décalages de fréquence typiques pour une
onde radiofréquence de 10 GHz compris en 1 et 50 kHz.
Exemple de décalage Doppler pour une onde radiofréquence de 10 GHz :
• un avion de chasse vu de face (vr = 600 m/s), fd = 40 kHz ;
• un avion de ligne vu de face (vr = 300 m/s), fd = 20 kHz ;
• un avion de tourisme vu de face (vr = 90 m/s), fd = 6 kHz ;
• un ULM vu de face (vr = 15 m/s), fd = 1 kHz.
Bruits, signaux parasites et pureté spectrale
Une des principales difficultés pour les récepteurs est de discriminer le signal « utile » 1
des réflexions du signal émis sur les objets autour de la cible (Figure 1.3). Ces échos parasites
- également appelés « fouillis » - proviennent de réflecteurs naturels (sol, mer, atmosphère,
arbres) et d’objets artificiels (bâtiments, antennes). La puissance des signaux parasites détectés
par l’antenne peut être très supérieure à la puissance de la cible, de l’ordre de 80 dB.
Figure 1.3 – Schéma synoptique simplifié de la détection d’une cible avec un système
Radar monostatique avec des perturbations liées à l’environnement de la cible.
Pour un émetteur parfaitement mono-fréquence, une simple analyse spectrale sépare la cible
mobile des échos parasites fixes (Figure 1.4 (a)). En réalité, l’onde émise par le système présente
une largeur spectrale non nulle, principalement due aux instabilités de l’oscillateur source. Les
échos parasites présentent donc une largeur spectrale non nulle. De plus, certains réflecteurs
parasites (véhicule terrestre, pales des éoliennes) ont une vitesse propre qui induisent un décalage
Doppler et élargissent la largeur spectrale du signal parasite. Après traitement par le récepteur,
les résidus de fouillis forment un plancher de bruit dont le niveau peut être supérieur au signal
de la cible (Figure 1.4 (b)). Celle-ci sera moins bien détectée : le fouillis dégrade alors la limite
de détection du radar. Cette limite est indépendante de la puissance émise par l’antenne et de
la sensibilité du récepteur. L’amélioration de la pureté spectrale des oscillateurs constitue donc
l’un des principaux enjeux du développement des futures générations de radars afin d’améliorer
la limite de détection des systèmes.
1. L’intérêt d’un signal dépend de l’application : les échos des précipitations (pluie, nuages) sont utiles en
météorologie mais indésirables pour la détection de cibles aériennes.
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Figure 1.4 – Spectre électrique en réception pour (a) un émetteur parfait et (b) un
émetteur réel.
1.1.2 Principe de la guerre électronique
L’utilisation des ondes radiofréquences dans le domaine militaire s’est largement développée
depuis leur découverte en 1887. Aujourd’hui, l’accès au spectre électromagnétique est indis-
pensable aux forces armées pour de nombreuses applications notamment la communication,
la commande des systèmes d’armes, l’observation et la surveillance. L’interception et l’analyse
du rayonnement électromagnétique est également une source de renseignements sur d’éventuels
adversaires. À l’inverse, la dépendance à ces ondes est une des faiblesses des réseaux de commu-
nication et de surveillance. La maîtrise du spectre électromagnétique est ainsi devenue un enjeu
majeur pour les forces militaires. La guerre électronique regroupe toutes les techniques mises
en œuvre pour l’exploitation et le contrôle du spectre électromagnétique. On peut la diviser en
trois branches : l’attaque, le soutien et la protection électronique.
L’attaque électronique inclut tous les dispositifs déployés pour limiter l’accès des adversaires
au spectre électromagnétique. Cela correspond principalement aux techniques de brouillage, de
leurrage et d’intrusion, qui permettent d’aveugler ou de fausser les systèmes adverses, ainsi que
les armes à énergie dirigée.
Le soutien électronique (ou renseignement d’origine électromagnétique) est l’interception et
l’utilisation des émissions électromagnétiques volontaires ou non de l’adversaire comme outil
de renseignement [22]. L’objectif est l’écoute des communications, la détection et la localisa-
tion d’objets « d’intérêt » et l’analyse technique des émissions pour identifier l’architecture des
réseaux d’information ou les systèmes utilisés.
La protection électronique rassemble toutes les techniques utilisées pour contrer les attaques
et les systèmes de détection électronique des adversaires. Elles interviennent dès la conception
des systèmes ou des bâtiments afin de maîtriser leurs signatures électromagnétiques et radar. Il
s’agit également de procédures de sécurisation des communications comme le chiffrement et le
codage des données, l’identification électronique ou la mise en place de protocoles d’utilisation.
Le renseignement d’origine électromagnétique est le secteur le plus exigeant pour les os-
cillateurs radiofréquences en terme de performances de pureté spectrale, d’accordabilité et de
rapidité du temps de réponse. Ces paramètres ne sont cependant pas compatibles et nécessitent
un compromis. Les dispositifs d’interception scannent de larges portions du spectre électro-
magnétique et requièrent l’utilisation de synthétiseurs accordables sur de larges bandes avec
un temps de positionnement en fréquence très court [23]. À l’inverse, la rapidité n’est pas es-
sentielle aux récepteurs d’écoute qui privilégieront la pureté spectrale [24]. Le développement
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de nouvelles sources radiofréquences largement accordables et avec une bonne pureté spectrale
présente un grand intérêt pour ces applications.
Dans la prochaine partie, nous rappelons le principe de fonctionnement d’un oscillateur
microonde. Nous définissons également la notion de pureté spectrale et développons les outils
mathématiques utilisés pour la caractériser.
20
Chapitre 1. Génération de signaux hyperfréquences : application aux radars et à la
guerre électronique.
1.2 Rappel sur les oscillateurs microondes
Les oscillateurs microondes sont des systèmes auto-entretenus permettant la génération de
signaux périodiques quasi-sinusoïdaux à la fréquence f0. Un modèle simple de ces dispositifs est
donné figure 1.5 (a). Il comporte deux éléments : un milieu à gain G qui apporte de l’énergie
au système et une boucle de contre-réaction avec un filtre (également appelé résonateur) de
fonction de transfert H(iω) qui sélectionne la fréquence d’émission. Pour osciller, cette boucle
doit respecter la condition G.H(iω) = 1 appelée « condition de Barkhausen ». Cette expression
étant complexe, elle implique :
• |G.H(iω)| = 1, l’énergie injectée dans le système compense les pertes internes du dispo-
sitif ;
• arg(G.H(iω)) = 0, l’accord de phase du signal avec son image après un tour de cavité.
Cette condition fixe la fréquence f0 de l’oscillateur.
Le signal généré par un oscillateur parfait s’exprime comme une sinusoïde (équation 1.7)
dont le spectre de puissance suit une distribution de Dirac (figure 1.5 (b)).
V (t) = A0 cos (2πf0) (1.7)
avec A0 l’amplitude du signal et sa fréquence f0.
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Figure 1.5 – (a) Architecture d’un oscillateur microonde auto-entretenu. (b) Spectre
d’émission d’un oscillateur parfait (courbe bleue) et d’un d’oscillateur réel (courbe rouge).
En pratique, les perturbations intrinsèques du dispositif, principalement dues à l’élément
actif, induisent des fluctuations de l’amplitude et de la phase du signal et élargissent sa largeur
spectrale (figure 1.5 (b)). Le signal en sortie de l’oscillateur réel n’est donc pas une sinusoïde
parfaite mais s’écrit :
V (t) = A0(1 + α(t)) cos (2πf0t+ ϕ(t)) (1.8)
avec α(t) les fluctuations de l’amplitude (respectivement ϕ(t) les fluctuations de la phase) du
signal appelé bruit d’amplitude (respectivement bruit de phase). α(t) et ϕ(t) sont des processus
aléatoires de moyenne nulle variant lentement par rapport à 2πf0t.
La pureté spectrale du signal délivré par l’oscillateur dépend de la sélectivité de son ré-
sonateur - i.e. sa capacité à filtrer le bruit autour de la fréquence d’oscillation. La qualité
d’un résonateur est quantifiée par son coefficient de surtension Q (ou facteur de qualité) défini
comme :
Q = 2πζ
δζ
(1.9)
où ζ est l’énergie stockée dans le résonateur et δζ l’énergie dissipée par tour de cavité.
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Figure 1.6 – Réponse typique en amplitude et en phase d’un résonateur.
Pour de fortes valeurs de Q 1, celui-ci peut également s’écrire (figure 1.6 (a)) :
Q = f0∆f (1.10)
où f0 est la fréquence propre de l’oscillateur et ∆f la largeur spectrale à mi-hauteur de la
résonance. Il apparaît que plus le facteur de qualité est élevé, plus la largeur spectrale du signal
est faible.
Le facteur de qualité Q peut également être relié à la pente de phase en fonction de la
fréquence autour de la résonance (figure 1.6 (b)) par la relation :
dφ
df
∣∣∣∣
f=f0
= 2Q
f0
(1.11)
Notons que pour la plupart des résonateurs électriques et diélectriques utilisés pour réaliser
des oscillateurs microondes, le produit Q.f0 est quasiment indépendant de la fréquence mi-
croonde. Cette évolution s’explique principalement par l’augmentation des pertes de propaga-
tion du signal microonde avec la fréquence du signal microonde. L’augmentation de la fréquence
de fonctionnement de l’oscillateur dégrade alors les performances de filtrage du résonateur et
donc la qualité du signal délivré par l’oscillateur.
En plus des performances du résonateur, la qualité du signal délivré par l’oscillateur dépend
de la cavité. En effet, l’introduction d’un retard τ dans la boucle induit une rampe de phase de
la forme :
dφ
df
= 2πτ (1.12)
En couplant les expressions 1.11 et 1.12, il est alors possible de définir un facteur de qualité
équivalent au retard τ de la forme :
Q = πf0τ (1.13)
Il apparaît ainsi que le facteur de qualité associé à l’oscillateur peut être augmenté en allon-
geant la longueur de la cavité oscillante. Les pertes de propagation des lignes de transmission
microondes (câbles coaxiaux, guide d’onde,...) limitent la réalisation de longues lignes à retard
microondes. Nous verrons dans la section 1.4.1 que l’optique offre des performances de propa-
gation très supérieures aux dispositifs microondes [25] et autorise le développement de cavité
de plusieurs kilomètres avec un faible encombrement.
1. Q > 10 étant suffisant, cette condition est presque toujours vérifiée.
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La pureté spectrale des oscillateurs microondes est généralement décrite par la densité spec-
trale de puissance des fonctions α(t) et ϕ(t). Cet outil mathématique est présenté dans le
prochain paragraphe.
1.2.1 Densité spectrale de puissance de bruit
On caractérise généralement les fluctuations rapides 1 d’une fonction de bruit x(t) par sa
densité spectrale de puissance (DSP) notée Sx(f). Cet outil mathématique représente les dif-
férentes composantes fréquentielles d’une fonction et permet son analyse harmonique. La DSP
de x(t) est définie comme :
Sx(f) = lim
T→+∞
1
T
∣∣∣x˜T (f)2∣∣∣ (1.14)
avec x˜T (f) la transformée de Fourier (annexe 1.B.1) de la fonction xT (t) =
{
x(t) si |t| ≤ T
0 si |t| > T
et T > 0.
Il est possible selon théorème de Wiener-Khintchine d’exprimer la densité spectrale de puis-
sance Sx(f) comme la transformée de Fourier de l’autocorrélation de x(t). La DSP s’écrit alors :
Sx(f) =
∫ +∞
−∞
Rxx(τ).e−i2πfτ .dτ (1.15)
avec Rxx(τ) la fonction d’autocorrélation définie comme :
Rxx(τ) = ⟨x(t)x(t− τ)⟩ (1.16)
Rxx(τ) = lim
T→+∞
1
2T
∫ +T
−T
x(t)x(t− τ)dt (1.17)
où x(t) est le complexe conjugué de x(t).
Il est également possible d’approximer la DSP d’un signal tronqué par le carré du module
de la transformée de Fourier divisé par le temps d’intégration T :
Sx(f) =
|X(f)|2
T
(1.18)
Sx(f) s’exprime en [x(t)]2 .Hz−1 (avec [x(t)] l’unité physique de x(t)) ou en unité logarith-
mique dB [x(t)]2 .Hz−1. La densité spectrale de puissance de bruit de phase s’exprime ainsi en
dBrad2/Hz. La DSP du bruit d’amplitude est généralement normalisée par l’amplitude moyenne
et s’exprime en dB/Hz.
Finalement, l’IEEE a défini en 1988 2 la densité spectrale de puissance de bruit de phase en
bande latérale unique (notée Lϕ(f)) telle que [26] :
Lϕ(f) =
Sϕ(f)
2 (1.19)
1. Nous considérons comme rapides les fluctuations de fréquence supérieures au hertz
2. Historiquement, le bruit d’un oscillateur était défini comme le rapport entre la DSP du signal dans une bande
de un Hertz à une fréquence f de la porteuse et la puissance totale délivrée par la source. Cette seconde définition,
notée Lϕ(f) et exprimée en dBc/Hz, ne permet pas de discriminer le bruit de phase et bruit d’amplitude. De plus
même si le bruit d’amplitude est négligeable devant le bruit de phase, cette estimation diverge significativement
de la densité spectrale de puissance de bruit de phase en cas de fortes fluctuations.
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Remarque : Les lasers sont également des oscillateurs dont les fluctuations peuvent être
caractérisées avec les mêmes outils. Notons cependant dans le cas d’un laser, plutôt que les
variations d’amplitude, ce sont les variations de puissance qui sont caractérisées. Elles sont
représentées par le bruit d’intensité relatif également appelé RIN 1. Il est défini pour un faisceau
optique de puissance moyenne ⟨Popt⟩ et qui présente des fluctuations d’intensité δPopt tel que :
RIN(f) =
SδPopt(t)(f)
⟨Popt⟩2
(1.20)
avec SδPopt(t)(f) la densité spectrale δPopt.
La figure 1.7 présente les densités spectrales de puissance de bruit d’amplitude et de phase
typiques d’un oscillateur microonde. Les fluctuations d’amplitude sont généralement faibles
par rapport aux fluctuations de la phase. La densité spectrale de puissance de bruit de phase
est généralement suffisante pour décrire la pureté spectrale du signal. Par la suite, nous nous
intéressons donc principalement aux performances de bruit de phase des oscillateurs microondes.
Figure 1.7 – Spectre électrique type d’un oscillateur réel (à gauche) et la courbe de
densité spectrale équivalente (à droite).
Afin de comprendre le profil du spectral d’un oscillateur microonde, nous présentons dans
la prochaine partie les principales sources de perturbation d’un oscillateur microonde.
1.2.2 Bruit intrinsèque d’un oscillateur microonde
Les perturbations dues aux composants d’un oscillateur sont à l’origine de la dégradation
de la pureté spectrale du signal. L’amplificateur électrique utilisé comme étage de gain dans la
majorité des systèmes en est généralement la principale source. Deux types de bruit contribuant
à l’élargissement du spectre peuvent être distingués : une composante de bruit basse-fréquence
et une composante de bruit blanc 2 haute fréquence [27].
Les amplificateurs microondes présentent des fluctuations de tension et de courant basses-
fréquences induites par des mouvements désordonnés et aléatoires des électrons. L’origine de
ces perturbations sont principalement :
• le bruit thermique (également appelé bruit Johnson ou bruit Johnson-Nyquist), bruit
blanc dû à l’agitation thermique des charges ;
1. RIN : acronyme anglais de Relative Intensity Noise
2. Un bruit blanc est une perturbation aléatoire dont la densité spectrale est indépendante de l’écart en
fréquence avec la porteuse.
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• le bruit de grenaille (ou bruit Schottky), bruit blanc dû à la nature discrète du courant ;
• le bruit de scintillation (ou bruit flicker), bruit « coloré » 1 dont les origines sont variées
(impuretés dans les matériaux des transistors, créations et recombinaisons parasites de
paires électron-trou dues au courant de base d’un transistor, etc). Sa densité spectrale
est inversement proportionnelle à la fréquence.
Figure 1.8 – (a) Courbe type de la densité spectrale de bruit d’un amplificateur mi-
croonde sans signal en entrée. (b) Courbe type de la densité spectrale de bruit d’un amplifi-
cateur microonde avec un signal en entrée induisant une conversion du bruit basse fréquence
autour de la porteuse. (c) Courbe type de la densité spectrale de bruit de phase additif d’un
amplificateur microonde. fc est la fréquence où le bruit haute fréquence devient prédominant
sur le bruit basse fréquence converti autour de la porteuse.
La densité spectrale du bruit basse-fréquence type d’un amplificateur est représentée fi-
gure 1.8 (a). Les fluctuations basses-fréquences sont converties en bruit de phase proche porteuse
par les non-linéarités de l’amplificateur (figure 1.8 (b)) [28]. La densité spectrale de bruit conver-
tie dépend alors principalement des caractéristiques intrinsèques du composant (technologie de
transistors, géométrie) mais est indépendante de la puissance de la porteuse.
Le bruit blanc haute fréquence d’un amplificateur microonde est principalement dû au bruit
thermique dans les différents étages du composant. Dans les transistors bipolaires, le bruit de
grenaille est aussi une composante importante. Il induit une dégradation du plancher de bruit. Il
peut être caractérisé par une température équivalente de bruit notée Ta. Cette température est
définie comme la température d’une résistance fictive placée à l’entrée de l’amplificateur et dont
la densité spectrale de bruit thermique serait égale à la densité spectrale de bruit blanc haute
fréquence. Cette représentation assimile toutes les sources de bruit à une seule composante de
bruit thermique équivalente de température Ta. Plus généralement, les fabricants définissent le
bruit d’un amplificateur par son facteur de bruit F . Ce paramètre quantifie la dégradation du
rapport signal sur bruit par un composant lorsque le bruit à son entrée est un bruit thermique
à la température T0 = 290 K. Il peut également être relié à la température équivalente de bruit
par la relation :
F = Ta + T0
T0
(1.21)
Autour de T0, la densité spectrale de puissance de bruit phase Lth(f) due au bruit blanc haute
1. À l’inverse du bruit blanc, un bruit coloré est une perturbation aléatoire dont la densité spectrale varie
selon l’écart de fréquence avec la porteuse.
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fréquence s’écrit alors :
LHF (f) =
FkbT
2P (1.22)
avec kb la constante de Boltzmann et P la puissance du signal en entrée de l’amplificateur.
Notons que le niveau de bruit blanc haute fréquence est généralement plus élevé que celui
du bruit blanc basse-fréquence converti autour de la porteuse. Un profil type de la densité
spectrale de puissance de bruit de phase résiduel d’un amplificateur est présenté (figure 1.8 (c)).
La fréquence à laquelle le bruit de phase haute fréquence devient prédominant sur le bruit
basse-fréquence converti est appelée fréquence de coude et notée fc.
Bien que le bruit intrinsèque d’un oscillateur soit nécessaire au démarrage de l’oscillation, il
est également responsable de l’élargissement spectral du signal généré par la cavité. La réponse
de la cavité résonante aux fluctuations de phase peut être décrit par le modèle de Leeson présenté
dans le prochain paragraphe.
1.2.3 Modèle de bruit de l’oscillateur
Afin de modéliser la réponse de l’oscillateur aux perturbations de l’amplificateur, nous in-
troduisons dans le schéma du dispositif une phase aléatoire ψ(t) (figure 1.9 (a)). En supposant
que le bruit d’amplitude est négligeable, nous posons V (t) et VH(t) respectivement les signaux
en sortie d’oscillateur et en sortie de résonateur tel que :
V (t) = A0 cos (2πf0t+ ϕ(t)) (1.23)
VH(t) = AH cos (2πf0t+ ϕH(t)) (1.24)
Nous posons :
ψ(t) + ϕH(t) = ϕ(t) (1.25)
(a) (b)
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Figure 1.9 – (a) Schéma de l’oscillateur avec ψ(t) les fluctuations de phase introduites
dans la boucle par le milieu actif. (b) et (c) Courbes de bruit de phase type d’un oscillateur
microonde basé sur le modèle de Leeson. (b) (respectivement (c)) correspond au cas ou fL
la fréquence de Leeson est supérieure (respectivement inférieure) à fc la fréquence de coude.
La théorie du signal montre que la fonction de transfert d’un filtre passe-bande traversé par
un signal sinusoïdal modulé en phase est équivalente à celle d’un filtre passe-bas traversé par le
signal modulant [29]. On note HBF (iω) la fonction de transfert basse fréquence équivalente à
H(iω) vue par ϕ(t). On peut ainsi écrire :
ϕH(t) = ϕ(t) ∗ hBF (t) (1.26)
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avec hBF (t) la réponse impulsionnelle du filtre passe-bas 1.
Il vient alors :
ψ(t) + ϕ(t) ∗ hBF (t) = ϕ(t) (1.27)
Il est possible d’exprimer l’expression 1.27 dans le domaine de Fourier telle que :
ψ(iω) = (1−HBF (iω))ϕ(t) (1.28)
D’après la définition de la densité spectrale de puissance (équation 1.18), on peut relier la
densité spectrale de bruit de phase en sortie de l’oscillateur Sϕ(f) à la DSP de la perturbation
Sψ(f) par :
Sϕ(f) =
Sψ(f)
|1−HBF (2iπf)|2
(1.29)
La fonction de transfert du filtre passe-bas équivalente à un filtre passe-bande d’ordre 2 type
filtre RLC s’écrit [29] :
HBF (iω) =
1
1 + i2Q ff0
(1.30)
La réponse de l’oscillateur à une perturbation ψ(t) s’écrit alors :
Sϕ(f) =
(
1 + 1
f2
.
(
f0
2Q
)2)
Sψ(f) (1.31)
Cette expression est connue comme la formule de Leeson [30]. Elle montre que pour les
fréquences inférieures à fL = f0/2Q (appelée fréquence de Leeson), la densité spectrale de puis-
sance de bruit de phase intrinsèque à l’oscillateur est multipliée par 1/f2 (Figure 1.9 (b) et (c)).
Il est montré dans [29] que cette évolution reste vraie pour des résonateurs dont l’atténuation
est finie (type résonateur Quartz). L’augmentation du facteur de qualité Q diminue la fréquence
de Leeson et donc diminue le bruit de phase proche autour de la porteuse.
Différents types de résonateur peuvent être utilisés pour la génération de signaux microondes.
Nous présentons dans la prochaine partie les systèmes électroniques permettant la génération
de signaux très faible bruit et accordables.
1. La réponse impulsionnelle d’un système est le signal en sortie de ce système lorsque le signal d’entrée est une
impulsion du Dirac. Pour un système linéaire invariant, la transformée de Laplace de la réponse impulsionnelle
est égale à la fonction de transfert du filtre
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1.3 État de l’art des oscillateurs microondes
Cette section présente brièvement le principe et les performances des oscillateurs microondes
permettant la génération de signaux faible bruit ou largement accordables. La génération de
signaux à très haute pureté spectrale nécessite l’utilisation de cavités très surtendues qui li-
mitent fortement l’accordabilité du dispositif. Le développement de systèmes accordables se
fait donc généralement au détriment de la pureté spectrale du signal. Nous distinguons donc
les architectures à très haute pureté spectrale et les architectures accordables. Les dispositifs
optoélectroniques sont présentés dans la section suivante.
1.3.1 Oscillateur à très haute pureté spectrale
Nous avons vu dans la section précédente que la génération de signaux à haute pureté spec-
trale nécessite l’utilisation de résonateurs à très fort facteur de qualité (typiquement Q≫ 104).
Ces valeurs sont atteintes avec des résonateurs à base de matériaux diélectriques. Ceux-ci
peuvent être regroupés selon leur principe de fonctionnement : résonances acoustiques (os-
cillateurs à quartz) ou électromagnétiques (oscillateur à résonateur diélectrique céramique ou
monocristallin).
Oscillateurs à Quartz
Les oscillateurs à résonateur à quartz sont des dispositifs très utilisés pour la génération
de signaux radiofréquence. Fonctionnant sur des modes de résonances acoustiques du cristal,
ces oscillateurs permettent la génération de signaux très stables jusqu’à plusieurs centaines de
mégahertz. Le facteur de qualité de ces résonateurs est généralement compris entre 104 et 106.
Des fréquences plus élevées peuvent ensuite être générées grâce à la multiplication successive
de la fréquence fondamentale. La pureté spectrale du signal dépend alors directement du bruit
de l’oscillateur quartz et du facteur multiplicatif. En supposant que les étages de multiplication
n’ajoutent pas de bruit, la densité spectrale de puissance de bruit de phase du signal à la
fréquence fn = n.f0 peut s’écrire [31] :
L(fn)ϕ (f) = L(f0)ϕ (f) + 20 log(n) (1.32)
avec L(fn)ϕ (f) et L(f0)ϕ (f) respectivement la densité spectrale de puissance de bruit de phase du
signal à la fréquence fn et f0 exprimée en dBc/Hz.
À 10 GHz, le bruit de phase de ces oscillateurs est alors limité vers −145 dBc/Hz à 10 kHz
de la porteuse microonde (figure 1.10) [32].
Oscillateurs à base de résonateurs diélectriques céramiques
Dans le domaine hyperfréquence, les oscillateurs à base de résonateurs diélectriques céra-
miques sont les dispositifs les plus utilisés pour la génération de signaux à haute pureté spectrale.
De forme cylindrique, ces résonateurs sont fabriqués dans des matériaux à forte permittivité
diélectrique : l’onde microonde est guidée en périphérie du matériau par la forte discontinuité
de permittivité. Afin d’atteindre des coefficients de qualité élevés (de l’ordre de 104), il est né-
cessaire de limiter les pertes par rayonnement du résonateur avec un blindage métallique. Le
résonateur est couplé au milieu actif (transistor hyperfréquence) par une ligne microruban ou
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Figure 1.10 – Bruit de phase d’un oscillateur à quartz pour différentes fréquences de
fonctionnement (source : [33]).
une ligne coplanaire afin de former l’oscillateur. Les caractéristiques du résonateur (fréquence de
résonance, facteur de qualité, sensibilité à la température,..) dépendent de la composition de la
céramique [34]. Un exemple d’oscillateur à résonateur diélectrique très bas bruit a été présenté
par Régis et al. [35]. Ce système délivre un signal microonde dans la bande X avec une densité
spectrale de puissance de bruit de phase de −118 dBc/Hz à 10 kHz et environ −60 dBc/Hz à
10 Hz) de la porteuse microonde (figure 1.11(a)).
Figure 1.11 – Bruit de phase d’oscillateur à résonateur diélectrique céramique fonction-
nant à 4,7 GHz et à 10,2 GHz (source : [35]).
La plupart des résonateurs diélectriques n’autorisent qu’une très faible accordabilité de la
fréquence de résonance, de l’ordre de la dizaine de mégahertz. Par exemple, des architectures
hybrides couplant un oscillateur à résonateur diélectrique à une diode varactor permettent de
contrôler la fréquence d’oscillation de la cavité [36]. L’insertion d’une vis réglable axée sur le
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résonateur diélectrique dans le capot de blindage perturbe les lignes de champ et modifie la
fréquence de résonance de la cavité. Le réglage de la vis offre alors une faible accordabilité de
l’oscillateur (∆f/f ≪ 1%).
Oscillateurs saphir
Des matériaux monocristallins peuvent également être utilisés comme résonateurs diélec-
triques. Le plus connu est le saphir (monocristal d’oxyde d’aluminium - Al2O3). Bien que ce
monocristal ne présente qu’une permittivité diélectrique relativement faible, les très faibles
pertes de propagation dans le domaine microonde autorisent l’excitation de modes de résonance
d’ordre élevés, appelés modes de galerie. Ces modes permettent ainsi d’atteindre des facteurs
de qualité de l’ordre de 105 à température ambiante et de l’ordre de 109 à 4 kelvins.
Un oscillateur saphir fonctionnant à température ambiante autour de 9 GHz avec une den-
sité spectrale de puissance de bruit proche de −130 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement proche
de−50 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse microonde a été développé par Ivanov et al. [37] (fi-
gure 1.12). Notons que l’implémentation d’une boucle de stabilisation permet de réduire le
bruit de phase à −165 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement proche de−95 dBc/Hz à 10 Hz) de
la porteuse microonde. La société PSI a développé un oscillateur saphir délivrant un signal
à 10,24 GHz avec une densité spectrale typique de −170 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement
proche de −117 dBc/Hz à 100 Hz) de la porteuse microonde. La fiche technique présentant les
performances du produit n’est cependant plus disponible depuis le rachat de PSI par la société
Raytheon Australia [38].
Figure 1.12 – Bruit de phase d’un oscillateur saphir fonctionnant à température ambiante
en fonctionnement libre et stabilisé (source : [37]).
1.3.2 Oscillateurs largement accordables
Cette section présente les architectures permettant la génération de signaux microonde ac-
cordable dont la fréquence est contrôlée en tension ou VCO (voltage controlled oscillator).
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Oscillateur à base de résonateur électrique
Des architectures à base de résonateurs électroniques (circuit LC) offrent des plages de
fonctionnement en fréquence très larges (plusieurs gigahertz dans le domaine hyperfréquence).
Réalisées avec des circuits intégrés monolithiques analogiques - ou MMIC (Monolithic Microwave
Integrated Circuits) [39] - ou combinées avec des composants montés en surface (technologie
CMS), l’accordabilité est obtenue en modifiant la valeur du produit LC grâce à des diodes
varactor [40,41] ou des micro-systèmes électromécaniques - ou MEMS (micro-electromechanical
system) [42,43]. Le bruit de phase de ces oscillateurs est compris entre de −70 et − 90 dBc/Hz
à 10 kHz de la porteuse microonde. Accordables sur quelques gigahertz, la pureté spectrale des
VCO dépend de la fréquence de fonctionnement. La figure 1.13 représente les densités spectrales
de puissance de bruit de phase de plusieurs oscillateurs contrôlés en tension - ou VCO (Voltage
Controlled Oscillator) disponibles commercialement.
Oscillateur YIG
Le grenat d’yttrium et de fer(Y3Fe2(FeO4)3, or Y3Fe5O12) - ou YIG (Yttrium Iron Garnet)
- est un grenat ferrimagnétique de synthèse. L’application d’un champ magnétique sur ce cristal
modifie le spin des atomes de fer et change les caractéristiques électromagnétiques du matériau.
La fabrication de résonateurs dans un monocristal de YIG permet le développement de réso-
nateurs à coefficients de qualité élevés (de l’ordre de 104) et accordable entre 3 et 50 GHz par
l’application d’un champ magnétique [47]. La société Gigatronic commercialise des oscillateurs
accordables dans le domaine microonde avec des plages de fonctionnement de plusieurs giga-
hertz. La pureté spectrale typique du système accordable entre 2 et 5 GHz est de −104 dBc/Hz à
10 kHz de la porteuse microonde [31]. Notons cependant que la fabrication des cristaux de YIG
est complexe et n’est maîtrisée, à notre connaissance, que par quelques entreprises américaines.
De plus, leur commercialisation est soumise à des restrictions imposées par le gouvernement
américain.
Nous présentons dans la prochaine partie les architectures d’oscillateurs optoélectroniques
permettant la génération de signaux très faible bruit et largement accordables.
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Figure 1.13 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase de trois oscillateurs
contrôlés en tension commerciaux. (a) HMC586LC4B (accordable entre 4 et 8 GHz) de
Hittite Microwave [44] ; (b) modèle DCYS250510-5 (accordable entre 2,5 et 5,1 GHz) de
Synergie Microwave Corporation [45] ; (c) CVCO55CW (accordable entre 2,95 et 4,2 GHz)
de Crystek [46].
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1.4 La génération de signaux microondes par méthode optique
et optoélectronique
Nous avons vu dans la partie précédente que les performances des oscillateurs microondes se
dégradaient avec l’augmentation de la fréquence de fonctionnement. Cette évolution s’explique
principalement par l’augmentation des pertes de propagation avec la fréquence qui limitent
le facteur de qualité des résonateurs. L’utilisation de dispositifs optiques est une alternative
prometteuse pour améliorer les performances des oscillateurs microondes. En effet, la maturité
des composants optiques et optoélectroniques issus du domaine des télécommunications donnent
accès à des architectures à très forts facteurs de qualité difficilement atteignables avec des
architectures classiques.
Différentes architectures optoélectroniques permettent la génération de signaux microondes.
Celles-ci peuvent être distinguées par leur principe de fonctionnement. Nous présentons dans ce
chapitre les systèmes basés sur une boucle optoélectronique résonante, sur la division cohérente
de fréquences optiques et sur le mélange hétérodyne de deux modes laser.
1.4.1 Architectures à boucle optoélectronique résonante
La génération d’un signal microonde avec un dispositif hybride optique-électronique a été
proposée dès 1982 par Neyer et al. [48]. Dans ces travaux, les auteurs s’intéressèrent cependant
au fonctionnement bistable de l’architecture afin de générer des signaux numériques directement
sur porteuse optique.
Ce n’est qu’en 1996 que Yao et al. présentent le concept d’oscillateur optoélectronique, ou
OEO (Opto-Electronic Oscillator) [14]. Cette équipe du Jet Propulsion Laboratory (JPL) s’est
intéressée aux propriétés de stabilité de l’architecture optoélectronique. Le principe de l’OEO
est alors similaire à celui d’un oscillateur microonde classique. L’introduction dans la cavité de
composants optoélectroniques permet cependant de tirer parti des faibles pertes de propagation
ondes optiques dans les fibres pour réaliser des retards plus longs que ceux réalisables dans le
domaine microonde. Pendant plus d’une décennie, cette équipe (détachée en 2000 sous la forme
d’une société « Spin-off » appelée OEwaves) a dominé ce domaine avec le développement et
l’optimisation de différentes architectures d’OEO [15,49–53]. Certaines de ces architectures ont
conduit à la commercialisation de produits par la société OEwaves. Depuis 2000, de nouvelles
équipes travaillent dans le domaine, certaines d’entre elles proposant de nouvelles architectures
[54–58].
Nous présentons dans la suite de ce chapitre les différentes architectures d’oscillateur opto-
électronique.
Oscillateur Optoélectronique à Ligne à Retard Fibrée
La première architecture d’oscillateur optoélectronique réalisée, représentée figure 1.14 (a),
est basée sur une fibre optique comme très long retard afin d’augmenter le facteur de qualité de
la cavité résonante. En effet, les fibres optiques présentent des performances de propagation très
supérieures à leurs équivalents microondes [25] et autorisent ainsi le développement de cavités
de plusieurs kilomètres. Un résonateur microonde inséré dans la cavité sélectionne le mode de
fonctionnement de l’oscillateur et filtre les autres modes de la cavité aux fréquences harmoniques
de 1/τ (τ étant le temps nécessaire au signal pour faire un tour de cavité) (figure 1.14 (a)).
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Figure 1.14 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard fibrée. (b)
Illustration de la sélection du mode de fonctionnement de l’oscillateur par le résonateur
microonde. MZM : Modulateur Mach Zehnder ; A : Amplificateur hyperfréquence.
Une cavité optoélectronique implémentée avec une fibre optique de 4 km et fonctionnant
à 10 GHz présente ainsi un facteur de qualité équivalent Q = 6,3.105. Volyanskiy et al. ont
développé un oscillateur avec 4 km de fibre optique présentant une densité spectrale de puissance
de bruit de phase de −60 dBc/Hz à 10 Hz de la porteuse microonde et inférieure à −140 dBc/Hz
à 10 kHz (figure 1.15 (a)) [54]. Le développement d’un oscillateur implémenté avec 16 km de
fibre optique (équivalent à un coefficient de qualité de 2.5.106) a également été publié par la
société OEwaves. Cet OEO délivre un signal à 10 GHz avec une pureté spectrale de −80 dBc/Hz
à 10 Hz (respectivement −157 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse (figure 1.15 (b)) [52].
Les densités spectrales de puissance de bruit de phase de ces dispositifs montrent un nombre
important de pics qui dégradent les performances de l’oscillateur. La réjection des modes secon-
daires n’étant cependant pas parfaite, elle induit des remontées de bruit à chaque harmonique
de 1/τ dont la puissance dépend du facteur de qualité du résonateur microonde [59]. L’augmen-
tation de la longueur de la fibre accroît donc les contraintes sur le filtre microonde et limite la
pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique loin de la porteuse microonde. Nous mesurons
par exemple un premier pic à −50 dBc/Hz à 50 kHz de la porteuse pour la cavité de 4 km et à
−100 dBc/Hz à 12 kHz pour la cavité de 16 km.
Figure 1.15 – Bruit de phase d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard optique
implémenté avec une fibre optique (a) de 4 km (source [54]), (b) de 16 km (source [52]).
Afin de réduire les contraintes sur le filtre microonde, une architecture d’OEO multi-boucles
(figure 1.16 (a)) a été proposée [60]. Chaque boucle admettant un spectre discret de fréquence
de fonctionnement, le mode oscillation est sélectionné par effet Vernier entre les deux boucles.
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Une densité spectrale de puissance de bruit inférieure à −75 dBc/Hz est mesurée à 10 Hz de
la porteuse microonde et de −140 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. De plus, le nombre de pics
et leurs amplitudes a diminué. Le pic de résonance le plus haut est alors de−97 dBc/Hz vers
environ 27 kHz de la porteuse.
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Figure 1.16 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique à deux lignes à retard. (b)
Bruit de phase d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard optique implémenté avec
deux fibres optiques de 8,4 km et 2,2 km (source [59]).
Une équipe du MIT à rapporté un oscillateur optoélectronique sans pic de résonance sur la
DSP de bruit de phase du signal généré [58]. Ce résultat serait obtenu grâce au faible RIN du
laser et à la saturation super-homogène du gain optique-microonde de la boucle résonante [61].
Notons également que la configuration proposée n’inclut pas d’amplificateur microonde dont le
bruit est une des principales limites autour de la porteuse de la densité spectrale de bruit de
phase de ces dispositifs.
Les OEO permettent de délivrer des signaux haute fréquence à très bas bruit de phase avec
des composants standards du domaine des télécommunications optique. Le principal défaut
des oscillateurs optoélectroniques à lignes à retard optiques est la nécessité d’utiliser plusieurs
kilomètres de fibre optique pour obtenir un coefficient de qualité équivalent aux meilleurs ré-
sonateurs microondes. Ces longueurs de fibre optique limitent la compacité de ces dispositifs.
L’implémentation d’un résonateur optique comme retard permet de réduire le volume des ar-
chitectures optoélectroniques. Ces architectures sont présentées dans la suite de ces travaux.
Oscillateur Optoélectronique Couplé
L’architecture de l’oscillateur optoélectronique couplé (COEO), présentée dès 1997 [15], est
directement inspirée de celle de l’oscillateur optoélectronique à ligne à retard fibrée. Contraire-
ment à ce dernier, la cavité laser est couplée à la boucle optoélectronique résonante (figure 1.17).
La modulation de l’amplitude du laser à une fréquence multiple de l’ISL de la cavité optique
conduit à une oscillation en phase des modes optiques et à un fonctionnement impulsionnel.
Celui-ci se comporte alors comme un filtre microonde à très fort facteur de qualité et permet
de diminuer la longueur de la boucle optoélectronique - i.e d’augmenter la fréquence des modes
harmoniques. De plus, le couplage des deux cavités permet la réjection de nombreux modes se-
condaires par effet Vernier. Une réalisation d’un oscillateur optoélectronique couplé est présenté
dans le chapitre 4 de ce manuscrit.
La première démonstration d’un COEO a été réalisée avec une cavité optique implémentée
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Figure 1.17 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique couplé. MZM : Modulateur
Mach-Zehnder ; SOA : Amplificateur optique à semiconducteur ; A : Amplificateur hyper-
fréquence. (b) Principe du couplage entre les cavités.
autour d’un amplificateur optique à semiconducteur (SOA) [15]. Le verrouillage des modes
optiques par la modulation du gain du SOA limitait cependant la fréquence d’oscillation de
la cavité à quelques centaines de mégahertz. Dès 1998, une architecture avec un modulateur
d’amplitude du type Mach-Zehnder et fonctionnant à 10 GHz est présentée [49]. À 10 Hz de la
porteuse microonde, la densité spectrale de puissance de bruit de phase du signal reste cependant
supérieure de 20 dB à celle d’un OEO classique.
Au milieu des années 2000, une série de publications [50, 62, 63] présente le développement
et l’optimisation de COEO développés cette fois à partir d’une fibre optique dopée erbium. Ces
dispositifs, fonctionnant autour de 10 GHz avec des longueurs de cavités optiques comprises
entre 160 et 750 m, présentent une densité spectrale de puissance de bruit de −60 dBc/Hz à
10 Hz et d’environ −140 dB/Hz à 10 kHz de la porteuse microonde.
En parallèle, l’optimisation des cavités a permis de délivrer un signal autour de 10 GHz avec
une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −60 dBc/Hz à 10 Hz et de −145 dBc/Hz
à 10 kHz de la porteuse microonde (figure 1.18 (a)). Réalisé avec une cavité optique de 330 m, ce
système commercialisé par la société OEwaves est très compact (150 mm×115 mm× 20 mm).
Les performances sont cependant loin des limites théoriques estimées par le modèle de
Matsko et al. proche de −160 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −85 dBc/Hz à 10 Hz) de la
porteuse microonde [64]. Le développement de nouvelles structures amplificatrices (SOA de
puissance dit « à semelle » [65,66] et photodiode UTC [67,68]) laisse présager une amélioration
des performances de ces systèmes. Un premier COEO réalisé avec ces nouveaux composants a
récemment été présenté par Loh et al. [58]. Le signal à 10 GHz présente une densité spectrale
de puissance de bruit de phase de −70 dBc/Hz à 100 Hz et de −145 dBc/Hz à 10 kHz de la
porteuse limitée par le plancher de mesure (figure 1.18 (b)).
Micro-Oscillateur Optoélectronique à Modes de Galerie
Les résonateurs optiques passifs sont des architectures performantes pour réaliser des retards
optiques très importants dans un faible volume. Le très fort confinement de l’onde optique dans
ces structures permet d’atteindre des facteurs de qualité optiques très élevés (de l’ordre de
Qopt = 1011 [69, 70]) à des longueurs d’onde optique de 1,5 µm. Il est possible d’exprimer ces
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Figure 1.18 – (a) Bruit de phase de l’oscillateur optoélectronique couplé commercia-
lisé par la société OEwaves (mesure réalisée à TRT ). (b) Bruit de phase de l’oscillateur
optoélectronique couplé réalisé avec un amplificateur optique « à semelle » (source [58]).
facteurs de qualité dans le domaine microonde par la relation [71] :
QRF = Qopt
fRF
fopt
(1.33)
Bien que complexes à fabriquer, les résonateurs optiques à modes de galerie sont des archi-
tectures très étudiées pour remplacer les lignes à retard optiques dans les oscillateurs optoélec-
troniques. Leur principe de fonctionnement est similaire à celui des résonateurs diélectriques
microondes. De forme cylindrique, torique ou sphérique, l’onde optique injectée dans le résona-
teur est guidée en périphérie du résonateur par réflexion totale sur les faces de l’objet [72,73]. Ces
dispositifs peuvent ainsi présenter des facteurs de qualité optiques très élevés pouvant dépasser
1011 [69, 70]. Des modèles théoriques prévoient des valeurs proches de 1014 à température am-
biante pour des résonateurs cristallins [74,75]. Les faibles longueurs d’onde des signaux optiques
permettent également la réalisation de composants de taille millimétrique ou micrométrique of-
frant ainsi un fort potentiel d’intégrabilité. Notons cependant que les modes de galerie sont
difficiles à coupler.
Contrairement à une ligne à retard fibrée dont la transmission est continue pour toutes les
fréquences optiques, un résonateur optique présente une sélectivité en fréquence correspondant à
ses fréquences de résonances. L’écart entre deux modes de résonance, appelé intervalle spectral
libre (ISL) de la cavité, dépend de ses dimensions et de la vitesse de propagation de l’onde
optique dans le matériau.
Les architectures optoélectroniques basées sur des résonateurs doivent être résonantes à la
longueur d’onde optique afin que le laser soit transmis par le résonateur. La résonance du signal
optique peut être assurée avec une boucle d’asservissement, la plus connue étant l’architecture
de Pound-Devrer-Hall [76], ou par réinjection optique [77,78]. Notons que les modes latéraux de
modulation du signal optique doivent également être transmis par la cavité résonante limitant
les fréquences de fonctionnement de l’oscillateur aux multiples de l’ISL.
Des oscillateurs optoélectroniques implémentés avec un résonateur en quartz [79], en fluorure
de calcium (CaF2) [53, 80, 81], en niobate de lithium (LiNbO3) [82] et en tantalate de lithium
(LiTa03) [53, 83], silice (SiO2) [84] ont été démontrés. A notre connaissance, les meilleurs
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résultats publiés dans la bande X (8− 12 GHz) ont été obtenus avec un disque en CaF2 [81]. Ce
dernier a permis la génération d’un signal avec une densité spectrale de puissance de bruit de
phase de −95 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −5 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse microonde
(figure 1.19). Notons que le plancher de bruit des oscillateurs optoélectroniques à modes de
galerie est relativement élevé. Celui-ci est en effet supérieur à −135 dBc/Hz pour l’oscillateur
implémenté avec un disque en CaF2.
Figure 1.19 – Bruit de phase d’un oscillateur optoélectronique implémenté avec un
micro-résonateur à mode de galerie en CaF2 (source [81]).
Micro-Oscillateurs Optoélectroniques Hyper-Paramétriques
Le fort confinement de l’onde optique dans le résonateur à modes de galerie peut induire des
effets non-linéaires (mélange à quatre ondes, effet Raman, effet Kerr,...) [80,85]. L’oscillation de
ces modes non-linéaires dans le micro-résonateur peut générer un peigne de fréquence optique.
Le battement entre les modes optiques sur une photodiode rapide génère un signal microonde
avec une très bonne pureté spectrale. Ces oscillateurs sont appelés oscillateurs optoélectronique
« hyper-paramétriques ». Plusieurs dispositifs fonctionnant dans la bande Ka (26,5− 40 GHz)
ont été présentés [80,83]. Un système opérant autour de 10 GHz a également été rapporté avec
une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −120 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement
−30 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse microonde (figure 1.20) [80].
Oscillateurs Optoélectroniques à Anneau de Fibre
Bien que moins compact, l’anneau de fibre résonant est une architecture beaucoup plus
simple à réaliser. Cette cavité est composée de deux coupleurs fibrés reliés entre eux par plusieurs
mètres de fibre optique [56]. Injectée dans la cavité par l’un des coupleurs, l’onde optique est
confinée dans l’anneau fibré par réflexions multiples sur les coupleurs (voir chapitre 3). Les très
faibles pertes des composants à 1,5 µm permet d’atteindre des facteurs de qualité très élevés.
Un résonateur présentant un coefficient de qualité supérieur à 1010 a pu être démontré avec une
boucle 120 m [86]. L’utilisation de composants fibrés facilite également le couplage de l’onde
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Figure 1.20 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique hyper-paramétrique avec
un micro-résonateur en CaF2. (b) Bruit de phase de l’oscillateur optoélectronique hyper-
paramétrique. (source [80]).
optique dans la cavité et l’implémentation du dispositif dans une boucle optoélectronique. Un
oscillateur optoélectronique implémenté avec un anneau de fibre résonant de 100 m a ainsi
permis la génération d’un signal autour de 10 GHz avec une densité spectrale de puissance de
bruit de phase inférieure à −130 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement inférieure à −50 dBc/Hz
à 10 Hz) de la porteuse microonde (figure 1.21). Notons que le plancher de bruit de cette
architecture est plus bas que celui des dispositifs à base de résonateurs à modes de galerie.
Figure 1.21 – Bruit de phase d’un oscillateur optoélectronique implémenté avec un
anneau de fibre résonant (source [56]).
Oscillateur Optoélectronique Accordable
Les oscillateurs optoélectroniques sont généralement implémentés avec un résonateur diélec-
trique céramique. La faible bande passante imposée au filtre pour une réjection satisfaisante des
modes secondaires n’autorise pas l’accordabilité de ces dispositifs. L’utilisation d’un résonateur
microonde en grenat de fer et d’yttrium (YIG) a permis la réalisation d’un oscillateur optoélec-
tronique multi-boucles accordable dont la fréquence est variable entre 6 et 12 GHz par pas de
3 MHz [87]. L’oscillateur implémenté avec trois boucles de 4,4, 3 et 1,2 km présente une den-
sité spectrale de puissance de bruit de phase proche de −128 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement
−45 dBc/Hz à 100 Hz) de la porteuse microonde (figure 1.22 (a)).
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Un OEO accordable basé sur une modulation de phase a également été présenté par Li et
al. [55]. Celui-ci utilise un réseau de Bragg dont la période varie linéairement dans la cavité pour
ne permettre l’oscillation que d’un seul mode optique. Implémenté avec une fibre de 500 m, ce
dispositif permet l’oscillation d’un signal accordable entre 3 et 28 GHz avec une densité spectrale
de puissance de bruit de phase inférieure à −100 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −20 dBc/Hz
à 10 Hz) (figure 1.22 (b)) [88].
Figure 1.22 – (a) Bruit de phase d’un oscillateur optoélectronique multi-boucles accor-
dable implémenté avec trois boucles de 4,4 ; 3 et 1,2 km et un résonateur YIG (source [87]).
(b) Bruit de phase d’un oscillateur optoélectronique accordable implémenté avec un réseau
de Bragg avec une période linéaire (source [88]).
Un micro-résonateur peut également être utilisé pour sélectionner la fréquence de fonction-
nement de la boucle optoélectronique et filtrer les modes secondaires [85]. L’utilisation d’un
résonateur en LiTaO3, élément présentant un effet électro-optique, a ainsi permis de réaliser
un oscillateur optoélectronique accordable entre 2 et 15 GHz [89]. Le signal microonde généré
présente une densité spectrale de puissance de bruit de phase inférieure à−100 dBc/Hz à 10 kHz
(respectivement −25 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse microonde.
Figure 1.23 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique accordable implémenté avec
un micro-résonateur en LiTa03. EOM : Modulateur Electro-optique ; WGMR : Résonateur
à Ondes de galerie. (b) Bruit de phase de l’oscillateur optoélectronique accordable pour une
boucle optoélectronique de 6,6 m (courbe rouge) et de 220 m (courbe bleue). (source [89]).
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1.4.2 Division de fréquence optique
Les travaux de Hänsch et al. [90] dans le domaine de la spectroscopie laser de précision
ont démontré les liens entre le spectre microonde et le spectre optique. Ceux-ci ont permis le
développement par le National Institute of Standards and Technology (NIST) d’une nouvelle
technique de génération de signaux microondes très faible bruit [16] par division cohérente
de fréquence optique. Le dispositif, représenté figure 1.24 (a), se compose d’un laser continu
et d’un laser impulsionnel délivrant un peigne de fréquence. La fréquence optique de chaque
mode s’écrit νn = ν0 + nνr (avec νr la fréquence de répétition du peigne et ν0 une fréquence
de décalage entre l’enveloppe et la porteuse). Une première boucle d’asservissement basée sur
la technique de l’autoréférencement [91] permet de stabiliser la fréquence ν0. La stabilisation
d’un mode du peigne de fréquences sur la référence optique permet de fixer la fréquence de
répétition νr et transfère la stabilité du signal laser continue aux modes de l’impulsion laser. La
détection des impulsions sur une photodiode rapide permet la génération d’un signal microonde
très stable. Une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −120 dBc/Hz à 10 Hz
(respectivement inférieure à −145 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse microonde à 10 GHz a
été rapportée pour un laser impulsionnel à fibre dopée erbium et de −125 dBc/Hz à 10 Hz
(respectivement−155 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse microonde avec un laser impulsionnel
état solide ( figure 1.24 (b)) [92].
Figure 1.24 – (a) Schéma du dispositif de division de fréquence optique. (b) Bruit de
phase du signal généré par division de fréquence optique (source [92]).
1.4.3 Mélange hétérodyne
Le mélange hétérodyne de deux ondes laser est un moyen efficace pour générer des signaux
hyperfréquences sur porteuse optique. En effet, le battement de deux modes laser de fréquence
ν1 et ν2 sur un photodétecteur rapide permet de générer un signal électrique à la fréquence
|ν2 − ν1|. Cette méthode permet d’obtenir des fréquences, des vitesses et des bandes passantes
d’accordabilité supérieures à celles obtenues avec les techniques de modulation par voie électro-
nique. Une solution intéressante pour sa compacité, son coût et son rendement est la combinaison
des faisceaux de deux laser à semi-conducteur [93]. La mauvaise pureté spectrale de ces lasers
limite cependant la stabilité du signal microonde généré.
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Pour obtenir les meilleures performances, il convient de s’orienter vers les lasers état-solide
et les lasers à fibre qui présentent des largeurs de raies beaucoup plus faibles [94, 95]. De plus,
différentes techniques (boucle à verrouillage de mode optoélectronique [96], injection laser [97])
ont été développée pour stabiliser la différence de fréquences entre les deux modes optiques sur
une référence externe et permettent la distribution optique de signaux microondes avec un très
faibles bruit résiduel [93].
La génération simultanée des deux ondes optiques dans une même cavité laser est avanta-
geuse : le système est plus compact et la cohérence temporelle des deux ondes est renforcée.
Différentes technologies et méthodes sont possibles pour réaliser ces cavités appelées lasers
bifréquences :
• les lasers à semi-conducteur peuvent être pompés électriquement et ont un faible bruit
d’amplitude [98,99] ;
• les lasers à fibre ont une faible largeur de raie optique [94, 100] ;
• les lasers état solide pompés par diodes sont puissants et faciles à contrôler en fréquence
[101–103].
La figure 1.25 présente les densités spectrales de puissance de bruit de phase du battement
délivré par un laser à fibre dopée Erbium et un laser état solide co-dopé Erbium-Ytterbium.
Nous avons mesuré une DSP de bruit de phase de −60 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement in-
férieure à −20 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse microonde pour le signal délivré par le laser
à fibre. L’application de contraintes sur la cavité permet une faible accordabilité en fréquence
entre 0,6 et 1,8 GHz [100]. La DSP de bruit de phase du laser état solide bifréquence est plus
élevée (respectivement 15 dBc/Hz à 10 Hz et −55 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse microonde)
mais offre une large plage d’accordabilité de 0 et 16 GHz [103]. Celle-ci est obtenue par l’inser-
tion d’un élément électro-optique dans la cavité qui permet l’oscillation de deux modes laser
croisés en polarisation et de longueur d’onde différente [102]. Nous choisirons dans le chapitre
2 d’utiliser un laser bifréquence état solide co-dopé Erbium/Ytterbium pour développer un os-
cillateur optoélectronique accordable. En effet, celui-ci présente un excellent compromis entre
bruit de phase intrinsèque, puissance optique et accordabilité.
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Figure 1.25 – Bruit de phase du battement délivré par (a) un laser à fibre dopée Erbium
(source [100]) et (b) un laser état solide pompé par diode (source [103]).
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Conclusion
Afin de conclure ce chapitre, nous représentons les performances des oscillateurs présentés
précédemment sur les figures 1.26 et 1.27 (les courbes continues correspondent aux architectures
électroniques et les courbes discontinues aux architectures optoélectroniques et optiques). Le
premier graphe regroupe les systèmes à très haute pureté spectrale fonctionnant autour de
10 GHz (bande X) et le second, les systèmes largement accordables autour de 4 GHz (bandes S
et C). Il apparaît donc que les systèmes optoélectroniques sont des solutions intéressantes pour
la génération de signaux faible bruit et largement accordables, notamment pour les applications
radar et de guerre électronique.
Parmi les dispositifs électroniques, les oscillateurs Saphir présentent les meilleurs perfor-
mances de stabilité pour les applications à haute pureté spectrale. De plus, la réalisation d’une
boucle de stabilisation spécifique (basée sur un discriminateur de fréquence avec suppression
de la porteuse) permet d’atteindre des niveaux de bruit extrêmement bas pour des écarts de
fréquence à la porteuse compris entre 1 kHz et 100 kHz. La division de fréquence optique est
également une technique très performante pour générer un signal très faible bruit. La densité
spectrale de puissance de bruit de phase de ce dispositif est inférieure à celle de tous les autres
dispositifs excepté l’oscillateur saphir stabilisé sur certaines plages de fréquence. Les principales
limites de ces dispositifs sont la très faible compacité et la mise en œuvre délicate de plusieurs
boucles d’asservissement.
Les oscillateurs optoélectroniques présentent également des performances très intéressantes
pour la génération de signaux très faible bruit ou faible bruit et accordables. Les architectures à
lignes de retard fibrées ont permis de démontrer le fort potentiel de ces dispositifs. Cependant,
les fortes remontées de bruit aux fréquences harmoniques de la longueur de la cavité limitent la
longueur de la fibre et donc la réduction du bruit autour de la porteuse.
Les COEO sont une alternative intéressante aux OEO classiques. Le couplage de la cavité
optique et optoélectronique permet de réduire la longueur de la cavité en conservant une bonne
pureté spectrale. La commercialisation d’un système par la société OEwaves a également montré
la possibilité d’intégration de cette architecture.
Bien que la pureté spectrale des architectures à micro-résonateurs soit à ce jour inférieure
à celle des architectures à retard fibré, ces dispositifs présentent un fort potentiel de compacité
et devraient profiter du développement de nouveaux résonateurs à très haut facteur de qualité
optique.
Finalement les lasers bi-fréquences présentent des densités spectrales de puissance de bruit de
phase supérieure aux autres architectures présentées. Cependant, ces architectures permettent
l’implémentation de boucles de stabilisation à très faible bruit résiduel pour la distribution de
signaux très faible bruit.
Dans les chapitres suivants, nous présentons le développement de deux systèmes optoélec-
troniques. Le premier dispositif permet la génération d’un signal microonde faible bruit et
accordable basé sur un laser bifréquence. La seconde architecture délivre un signal de fréquence
fixe avec une pureté spectrale très élevée basé sur un COEO.
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Figure 1.26 – (a) Synthèse des performances des oscillateurs faibles très faibles bruits
fonctionnant autour de 10 GHz. (a) Oscillateur Quartz commercialisé par la société Wen-
zel (source : [33]) ; (b) Oscillateur à résonateur diélectrique céramique (source : [35]) ; (c)
Oscillateur Saphir à température ambiante (source : [37]) ; (d) Oscillateur Saphir à tem-
pérature ambiante stabilisé (source : [37]) ; (e) OEO de 4 km (source [54]) ; (f) OEO de
16 km (source [52]) ; (g) COEO commercialisé par la société OEwaves (mesure réalisée à
TRT ) ; (h) OEO avec un micro-résonateur à mode de galerie (source : [81]) ; (i) OEO
hyper-paramétrique (source : [80]) ; (j) OEO implémenté avec un anneau de fibre résonant
(source : [56]) ; (k) signal généré par division de fréquence optique (source : [92]).
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(a) VCO Hittite [4 – 8 GHz]
(b) VCO Crystek [2,5 – 5,1 GHz]
(c) VCO Synergy Mw Corp. [2,95 – 4,2 GHz]
(d) Oscillateur YIG Gigatronics [2 – 5 GHz]
(e) OEO + filtre YIG [0 – 16 GHz]
(f) OEO + filtre de Bragg [3 – 28 GHz]
(g) OEO + microrésonateur optique [0 – 15 GHz]
(h) Laser à fibre bifréquence [0,6 – 1,8 GHz]
(i) Laser état solide bifréquence [0 – 16 GHz]
Figure 1.27 – Synthèse des performances des oscillateurs largement accordables entre 2
et 6 GHz. (a) VCO à résonateur électronique et accordable entre 4 et 8 GHz commercialisé
par Hittite Microwave (source : [44]) ; (b) VCO à résonateur électronique et accordable
entre 2,5 et 5,1 GHz commercialisé par Synergie Microwave Corporation (source : [45]) ;
(c) VCO à résonateur électronique et accordable entre 2,95 et 4,2 GHz commercialisé par
Crystek (source : [46]) ; (d) oscillateur à résonateur YIG et accordable entre 2 et 5 GHz
commercialisé par Gigatronics (source : [31]) ; (e) oscillateur optoélectronique à résonateur
YIG accordable entre 0 et 16 GHz (source : [87]) ; (f) oscillateur optoélectronique à filtre
de Bragg accordable entre 3 et 28 GHz (source : [88]) ; oscillateur optoélectronique à micro-
résonateur optique accordable entre 0 et 15 GHz (source : [89]) ; (g) laser à fibre bifréquence
accordable entre 0,6 et 1,8 GHz (source : [100]) ; laser état solide bifréquence accordable
entre 0 et 16 Hz (source : [104]).
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1.A Annexes : Terminologie du au spectre radiofréquence
Le spectre radiofréquence est divisé en différentes bandes de fréquences en fonction des
applications. Celles-ci sont présentées dans le tableau suivant :
Fréquence Désignationinternationale Désignation francophone
3 Hz - 30 Hz ELF (Extremely LowFrequency)
EBF (Extrêmement Basse
Fréquence)
30 Hz - 300 Hz SLF (Super Low Frequency) SBF (Super Basse Fréquence)
300 Hz - 3 kHz ULF (Ultra Low Frequency) EBF (Ultra Basse Fréquence)
3 kHz - 30 kHz VLF (Very Low Frequency) TBF (Très Basse Fréquence)
30 kHz - 300 kHz LF (Low Frequency) BF (Basse Fréquence)
300 kHz - 3 MHz MF (Medium Frequency) MF (Moyenne Fréquence)
3 MHz - 30 MHz HF (High Frequency) HF (Haute Fréquence)
30 MHz - 300 MHz VHF (Very High Frequency) THF (Très Haute Fréquence)
300 MHz - 3 GHz UHF (Ultra High Frequency) UHF (Ultra HauteFréquence)
3 GHz - 30 GHz SHF (Super High Frequency) SHF (Super HauteFréquence)
30 GHz - 300 GHz EHF (Extremely HighFrequency)
EHF (Extrêmement Haute
Fréquence)
300 GHz - 30 THz Terahertz Térahertz
Le domaine microonde est généralement défini entre 300 MHz - 300 GHz (bandes UHF,SHF
et EHF). Le terme hyperfréquence est utilisé pour la plage de fréquence 1 GHz - 100 GHz. Le
spectre hyperfréquence est également divisé en bandes :
Fréquence Désignation internationale
1 - 2 GHz Bande L
2 - 4 GHz Bande S
4 - 8 GHz Bande C
8 - 12 GHz Bande X
12 - 18 GHz Bande Ku
18 - 26,5 GHz Bande K
26,5 - 40 GHz Bande Ka
33 - 50 GHz Bande Q
40 - 60 GHz Bande U
50 - 75 GHz Bande V
50 - 90 GHz Bande E
75 - 110 GHz Bande W
110 - 170 GHz Bande D
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1.B Annexes : Définition de la transformée de Fourier et de la
transformée de Laplace
Cette annexe à pour objectif de lever l’ambiguïté sur la forme de la transformée de Fourier
utilisée dans ce manuscrit. Nous rappelons également la définition de la transformée de Laplace.
1.B.1 La transformée de Fourier
Transformée de Fourier
La transformée de Fourier d’une fonction x(t) causale est la fonction x˜(f) définie comme :
x˜(f) =
∫ +∞
−∞
x(t).e−i2πftdt (1.34)
Transformée de Fourier inverse
La transformée de Fourier inverse de la fonction x˜(f) est définie comme :
x(t) =
∫ +∞
−∞
x˜(t).ei2πftdt (1.35)
1.B.2 La transformée de Laplace
Transformée de Laplace
La transformée de Laplace d’une fonction x(t) est la fonction x˜(p) (également notée L{x(t)})
définie comme :
x˜(p) =
∫ +∞
0
x(t).e−ptdt avec p ∈ C (1.36)
Afin de conserver la notation habituelle d’une fonction de transfert, nous notons H(iω) la
transformée de Laplace de la réponse impulsionnelle d’un système h(t).
Transformée de Laplace inverse
La transformée de Laplace inverse de la fonction x˜(p) notée L−1 {x˜(p)} est définie comme :
x(t) = 12πi limT→∞
∫ γ+iT
γ−iT
x˜(p)eptdp (1.37)
avec γ est choisi tel que l’intégrale soit convergente. Cela implique que γ soit supérieur à la
partie réelle de toute singularité de x˜(p), et qu’à l’infini, |x˜(p)| tende vers 0 au moins aussi
rapidement que 1|p|2 .
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Introduction
Ce chapitre présente le développement d’un oscillateur optoélectronique largement accor-
dable basé sur un laser bifréquence.
La première partie présente le principe de base d’un laser bifréquence. Nous présentons la
génération d’un signal microonde par le mélange hétérodyne des deux modes de polarisation du
laser et démontrons l’intérêt de cette technique pour synthétiser un signal modulé en fréquence
accordable. Finalement nous présentons le laser dit « bifréquence » qui est utilisé ensuite pour
réaliser un oscillateur largement accordable.
La seconde partie de ce chapitre décrit une boucle d’asservissement optoélectronique per-
mettant d’améliorer la pureté spectrale du signal délivré par un oscillateur accordable en tension
(en anglais Voltage Controlled Oscillation ou VCO) comme le laser bifréquence. Cette archi-
tecture est basée sur l’utilisation d’une fibre optique comme long retard pour la génération du
signal de référence. Elle permet de s’affranchir d’une référence de fréquence électrique externe
et ne nécessite pas l’emploi d’un filtre microonde conservant ainsi l’accordabilité et la vitesse de
balayage du VCO. L’application de la théorie des asservissements au dispositif conduit au déve-
loppement d’un modèle mathématique qui permet de dimensionner et d’évaluer les performances
du système.
L’implémentation expérimentale de la boucle de stabilisation sur le laser bifréquence est
présentée dans une troisième partie. Les différents éléments du dispositif sont choisis grâce
au modèle mathématique et la densité spectrale de puissance du bruit de phase du signal est
mesurée. Finalement, nous estimons avec le modèle la limite de bruit théorique et la comparons
avec le résultat expérimental.
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2.1 Génération de signaux microondes accordables par laser bi-
fréquence
Le battement de deux faisceaux lasers de fréquence ν1 et ν2 sur un photodétecteur « ra-
pide » permet la génération d’un signal électrique à la fréquence |ν1 − ν2|. Ce mélange hétéro-
dyne de deux ondes optiques est une alternative intéressante aux oscillateurs hyperfréquences
accordables disponibles commercialement [105]. Cette technique permet d’atteindre de hautes
fréquences avec de très larges plages d’accordabilité et de grandes vitesses de balayage [106].
Compte tenu des nombreux avantages des lasers à semiconducteurs (compacité, rendement,
prix), le mélange hétérodyne de deux diodes lasers est une solution très étudiée. Cependant, la
largeur de raie inhérente à ces lasers et l’absence de cohérence entre les deux faisceaux limitent
fortement la pureté spectrale du signal microonde. D’importants efforts sont donc consacrés à
l’amélioration du bruit de phase de ces architectures avec l’implémentation d’asservissements
complexes nécessitant l’utilisation d’oscillateurs électriques externes [106–108]. L’utilisation de
lasers fibrés [94] ou de lasers état solide [95] diminue les contraintes sur l’asservissement mais
dégrade le rendement et augmente l’encombrement du dispositif.
Étudiés depuis le début des années 90 au Laboratoire de Physique des Lasers de l’université
de Rennes [109], les lasers bifréquences sont des composants prometteurs pour la génération et
la distribution de signaux microondes [93, 110]. Comme nous le verrons par la suite, ces lasers
fournissent naturellement une onde optique modulée en intensité dans le domaine radiofréquence
grâce à l’introduction d’un élément biréfringent dans sa cavité [111]. Un laser bifréquence peut
être réalisé à partir d’une cavité état solide [101, 102], fibrée [100, 112] ou à semiconducteur
[98, 99]. A ce jour, les lasers état solide bifréquence présentent le meilleur compromis entre
pureté spectrale, stabilité et accordabilité du signal microonde. Dans la suite, nous présentons
les caractéristiques d’un tel laser.
2.1.1 Principe d’un laser état solide bifréquence
Nous nous intéressons au principe de fonctionnement d’un laser état solide bifréquence dont
la cavité type est schématisée figure 2.1 (a). Elle est composée :
• de deux miroirs alignés face-à-face formant une cavité Fabry-Perot ;
• d’un élément biréfringent, matériau dans lequel une onde lumineuse se propage de façon
anisotrope (nous considérons ici le cas d’un matériau uniaxe dont l’axe zˆ est perpendicu-
laire à l’axe de propagation de l’onde dans la cavité) ;
• d’un milieu amplificateur excité par une source extérieure ;
• d’un étalon.
Le rôle des différents éléments est schématisé sur la figure 2.1 (b).
Nous considérons dans un premier temps l’ensemble cavité Fabry-Pérot et milieu biréfrin-
gent. L’indice de réfraction de ce dernier dépendant de l’axe de polarisation du champ électrique,
il est possible de définir deux indices principaux que nous notons no (respectivement ne) selon
l’axe de polarisation u⃗o (respectivement u⃗e) et avec u⃗o orthogonal à u⃗e. Pour chaque axe de
polarisation, la cavité présente alors une longueur optique notée L(o)opt et L
(e)
opt.
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Figure 2.1 – (a) Schéma de principe d’une cavité laser état solide bifréquence. (b) Repré-
sentation schématique de la transmission de la cavité froide pour chaque axe de polarisation
et de l’étalon ainsi que le gain du milieu amplificateur en fonction de la fréquence optique.
Chaque axe est associé à un peigne de fréquence de résonance noté ν(o)p et ν(e)q tels que :
ν(o)p =
pc
2L(o)opt
, p ∈ N (2.1)
ν(e)q =
qc
2L(e)opt
, q ∈ N (2.2)
avec c la célérité de la lumière. L’écart de fréquence entre deux modes de résonance successifs
associé à chaque polarisation, appelé intervalle spectral libre (ISL), vaut respectivement δν(o)isl =
c/2L(o)opt et δν
(e)
isl = c/2L
(e)
opt.
Le milieu amplificateur excité par une source extérieure génère un gain optique dans la
cavité. L’énergie transmise à l’onde optique permet ainsi de compenser les pertes de l’onde dans
la cavité et ainsi l’oscillation laser.
Finalement l’étalon améliore la sélectivité en fréquence de la cavité. En effet, l’intervalle
spectral libre d’une cavité état solide est généralement beaucoup plus petit que la largeur de
la courbe de gain délivrée par le milieu amplificateur. L’étalon d’épaisseur optique e induit une
modulation des pertes de la cavité par effet Fabry-Perot et dont l’ISL δν(et)isl = c/2e est beaucoup
plus fort que celui de la cavité (i.e. δν(et)isl ≫ δν(o,e)isl ).
Le réglage de la cavité autorise ainsi l’oscillation d’une onde optique monomode longitudinale
selon chaque axe de polarisation. Il est alors possible d’exprimer le champs électrique en sortie
du laser par la somme de deux ondes monochromatiques tel que :
E⃗(t) = E(e)(t).u⃗e + E(o)(t).u⃗o avec
{
E(e)(t) = E(e)0 e−i(2πνet) + cc
E(o)(t) = E(o)0 e−i(2πνot) + cc
(2.3)
avec νo,e la fréquence de l’onde associée aux axes de polarisation u⃗e et u⃗o. « cc » correspond à
l’abréviation pour le complexe conjugué.
En supposant les nombres de mode p et q égaux, la différence de fréquence entre les deux
modes optiques est liée à la biréfringence de la cavité par la relation :
∆ν = 2δLopt
λ
c
2Lopt
(2.4)
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avec ∆ν = νe−νo la différence de fréquence optique entre les deux modes, δLopt la différence de
longueur optique, Leo la longueur de l’élément électrooptique, Lopt la longueur optique moyenne
de la cavité et λ la longueur d’onde moyenne d’émission.
La biréfringence de la cavité est choisie telle que la différence de fréquence entre les deux
modes optiques orientés selon les axes de polarisation soit dans le domaine microonde. L’utili-
sation de matériaux biréfringents présentant un effet électro-optique (effet Pockels, effet Kerr)
ou thermo-optique permet de contrôler l’anisotropie de la cavité. Elle autorise alors le réglage
de la différence de fréquence entre les axes de polarisation. Le laser bifréquence peut ainsi être
considéré comme un oscillateur contrôlé en tension (également appelé par l’acronyme anglais
VCO 1) optique. Notons qu’avec cette architecture de laser, la différence de fréquence entre les
deux axes de polarisation ne peut pas être supérieure à l’ISL de la cavité - i.e ∆ν < c/2Lopt.
Dans la suite, ce signal optique est utilisé pour générer un signal microonde.
2.1.2 Génération d’un battement microonde
Des modes optiques au signal microonde
Les lasers bifréquences délivrent ainsi un faisceau dont les deux modes sont orientés selon
deux axes de polarisation orthogonaux. Afin que les deux modes interfèrent sur le photodétecteur
et génèrent un battement, il est nécessaire de projeter les modes optiques sur un même axe avec
un polariseur. Le champ électrique après projection s’écrit alors :
Epol(t) = E(e)0 cos(θ)e−i(2πνet) + E
(o)
0 sin(θ)e−i(2πνot) + cc (2.5)
avec θ ∈ [0 π] l’orientation de l’axe du polariseur relatif à u⃗e. La puissance optique en sortie de
polariseur illuminant le photodétecteur vaut :
Ppol = |Epol(t)|2 (2.6)
=
∣∣∣E(e)0 ∣∣∣2 cos2(θ) + ∣∣∣E(o)0 ∣∣∣2 sin2(θ) + 2E(e)0 E(o)0 cos(θ) sin(θ) cos (2π∆νt) (2.7)
Lorsque les amplitudes des deux champs électriques sont équilibrées, i.e E(e)0 = E
(o)
0 , l’ex-
pression 2.7 peut s’écrire :
Ppol =
|E0|2
2 (1 + sin(2θ) cos (2π∆νt)) (2.8)
avec E(e)0 = E
(o)
0 =
E0√
2
(2.9)
Finalement, la photodiode délivre un signal proportionnel à la puissance optique injectée.
Nous l’écrivons :
Sph = ηph
|E0|2
2 (1 + sin(2θ) cos (2π∆νt)) (2.10)
avec ηph le rendement de conversion de la photodiode.
Ce signal comprend une composante continue et une composante modulée dans le domaine
microonde. Afin d’optimiser la puissance du battement, il est préférable d’orienter le polariseur
1. VCO : Voltage Controlled Oscillator.
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tel que θ = π/4 [π/2]. Nous obtenons alors :
Sph = ηph
|E0|2
2 (1 + cos (2π∆νt)) (2.11)
Nous nous intéressons maintenant aux fluctuations des signaux optiques et leurs transferts
dans le domaine microonde.
Bruits optiques et microondes
Comme tout oscillateur réel, le signal optique émis par une cavité laser présente des fluc-
tuations d’amplitude et de phase. Leurs origines peuvent se répartir en deux catégories :
• le bruit quantique principalement dû à l’émission spontanée dans le milieu amplificateur,
• le bruit issu de fluctuations de température, de vibrations ou injecté par le dispositif de
pompe du milieu actif.
Pour prendre en compte ces bruits, nous écrivons les champs électriques en sortie de cavité
tels que :
E(e,o)(t) = E(e,o)0 (1 + ϵe,o(t))e−i(2πνe,ot+φe,o(t)) + cc (2.12)
où ϵe,o les fluctuations d’amplitude et φe,o les fluctuations de phase des modes optiques. Au
premier ordre, lorsque E(e)0 = E
(o)
0 et ϵe,o ≪ 1, l’expression 2.11 devient :
Sph = ηph
|E0|2
2 (1 + α(t)) (1 + cos (2π∆νt+ ϕ(t))) (2.13)
avec : α(t) = ϵe(t) + ϵo(t) (2.14)
ϕ(t) = φe(t)− φo(t) (2.15)
Il apparaît alors que les fluctuations d’amplitude du battement α(t) sont égales à la somme
des fluctuations d’amplitude des deux modes lasers. Par contre, les fluctuations de la phase
microonde ϕ(t) sont égales à la différence des fluctuations de phase optique. Cette dernière
relation montre que l’augmentation de la corrélation entre les fluctuations de phase des deux
modes optiques permet d’améliorer la pureté spectrale du battement microonde. Nous noterons
également que dans le cas où E(e)0 = E
(o)
0 , la mesure du bruit d’amplitude microonde peut être
réalisée sur la composante continue ou sur la composante modulée du signal.
Suite à de nombreuses collaborations avec le Laboratoire de Physique des Lasers de Rennes,
le laboratoire Ondes et Traitement du Signal de Thales Research and Technology (TRT) s’est
spécialisé dans le développement de lasers bifréquences pour les applications radars et lidar-
radars [113–116]. Dans le cadre d’un projet précédent, TRT a ainsi développé en partenariat avec
Thales Optronique un prototype de laser bifréquence largement accordable [103] (annexe 2.E.3).
Ce laser utilisé pour la suite de ces travaux de thèse est maintenant présenté.
2.1.3 Laser bifréquence compact à 1,5 µm
Description de la cavité laser
Le laser bifréquence utilisé pour ces travaux est représenté Figures 2.2 (a) et 2.3. Le milieu
amplificateur est un disque de verre phosphate de 1 mm de long co-dopé erbium-ytterbium. Il est
pompé par deux diodes lasers monomodes opérant à 975 nm et pouvant délivrer jusqu’à 1,3 W.
La cavité est fermée par un traitement diélectrique hautement réfléchissant autour de 1,5 µm
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appliqué directement à une face du milieu amplificateur d’une part, et par un coupleur concave
de −50 mm de rayon de courbure et de 98% de transmission d’autre part. La biréfringence de la
cavité est obtenue grâce à une céramique de PLZT 1 de 500 µm de longueur réelle (≈ 1 mm de
longueur optique). Un étalon en silice de 150 µm d’épaisseur assure le fonctionnement monomode
longitudinal du laser sur chacun des axes de polarisation de la cavité.
Céramique de PLZT
Verre phosphate
co-dopée Er:Yb
νe
νo
-50 mm-curvature
R=98 % @ 1550 nm
Rmax @ 1550 nm
Diode @ 975 nm 
650 mW
Diode @ 975 nm 
650 mW
Étalon
de silice
Entrée de 
modulation
Sortie optique
@ 1536 nm
Fibre MP 
Entrée de 
polarisation 
du PLZT
(a)
Signal de 
modulation
Tension de 
polarisation du 
PLZT
Céramique de PLZT
(b)
Vmod
V0
V0 - Vmod
Figure 2.2 – (a) Schéma du laser bifréquence compact. (b) Schéma de principe de la
connectorisation des deux électrodes de polarisation de la céramique de PLZT.
Figure 2.3 – Photographie du laser bifréquence « Altaïr » réalisé en collaboration avec
Thales Optronique SA.
Afin d’assurer la meilleure stabilité mécanique possible, la céramique de PLZT et l’étalon
sont montés sur des supports en verre et pressés entre le milieu actif et le coupleur de sortie
(Figure 2.4). La cavité ainsi réduite à 5 mm de long est insérée dans une monture en cuivre
régulée en température. Afin d’optimiser la dissipation thermique du verre phosphate, sa face
extérieure est pressée contre une fenêtre de saphir. Un isolateur optique indépendant de la pola-
risation est placé en sortie de cavité pour l’immuniser contre d’éventuelles réflexions parasites.
Finalement un système optique permet le couplage des deux modes dans une fibre optique à
maintien de polarisation. Le laser délivre alors un faisceau gaussien autour de 1,53 µm de 40 mW
de puissance optique et dont 25 mW sont couplés dans la fibre optique.
1. PLZT : Titano-Zirconate de Plomb dopé Lanthane.
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Figure 2.4 – Schéma mécanique de la cavité du laser « Altaïr ».
Caractérisation de la biréfringence de la cavité
Le PLZT a été choisi car cet élément présente un fort effet Kerr électro-optique 1 [118].
Deux électrodes ont été préalablement déposées sur deux faces opposées de la céramique afin
de contrôler la biréfringence de la cavité. La distance entre les deux électrodes vaut 0,5 mm.
Notons que la connectorisation des deux électrodes sur deux connecteurs reliés entre eux par
leur masse (Figure 2.2 (b)) permet d’appliquer une tension de polarisation V0 et un signal de
modulation Vmod sur le laser. La tension de polarisation de la céramique de PLZT est alors
égale à la différence V0 − Vmod.
νν
∆ν
Figure 2.5 – Spectre optique typique en sortie du laser bifréquence pour une différence
de fréquence optique fbat = |νe − νo| = 5 GHz correspondant à une tension V =420 V.
(La largeur des raies optiques est limitée par la résolution de l’analyseur de spectre
(RBW=1,2 GHz)).
1. L’effet Kerr électro-optique est une modification de l’indice de réfraction d’un matériau sous l’effet d’un
champ électrique statique externe Eext [117]. La biréfringence du matériau varie alors selon le carré du champs
(|ne − no| ∝ E2ext).
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En l’absence de tension de polarisation, la céramique de PLZT est quasi-isotrope. En re-
vanche, l’application d’une tension V sur les électrodes du PLZT induit la biréfringence de la
céramique et permet de définir deux axes orthogonaux : l’axe ordinaire associé à un indice de
réfraction no indépendant de la tension et l’axe extraordinaire associé à un indice de réfraction
ne proportionnel à V 2. Le laser émet alors deux modes gaussiens de fréquence νe et νo, de
polarisations linéaires et orthogonales (Figure 2.5). La différence de fréquence |νe − νo| dépend
de la biréfringence de la cavité imposée par la tension appliquée à la céramique.
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Figure 2.6 – Différence de fréquence entre les deux modes optiques en fonction de la
tension appliquée sur la céramique de PLZT. Les résultats expérimentaux sont comparés
avec une parabole de 50 kHz/V2.
L’effet Kerr électro-optique étant un phénomène non-linéaire d’ordre 2, la fréquence du batte-
ment varie selon le carré de la tension appliquée sur le PLZT. Une accordabilité de 0 à 13,6 GHz
est mesurée lorsque la tension varie de 0 à 600 V soit une efficacité proche de 50 kHz/V2 (Fi-
gure 2.6). La différence entre la courbe expérimentale et une parabole parfaite est due à une
biréfringence résiduelle de la cavité et en particulier, de la céramique de PLZT.Notons qu’une
saturation progressive de la biréfringence de l’élément électro-optique apparaît pour des ten-
sions de polarisation supérieure à 600 V. Notons également que la composition du PLZT a été
choisie pour minimiser l’hystérésis de la céramique. [119]. Une variation rapide de la tension de
polarisation de la céramique a montré une vitesse de balayage de 11 GHz/µs [103]. Cette carac-
téristique est importante pour les applications radar et de guerre électronique pour lesquelles
ce laser a été conçu.
Caractérisation du battement microonde
Le battement est détecté après le polariseur par une photodiode rapide. Celle-ci génère un
courant électrique proportionnel au signal Ppol (équation 2.10). Un exemple de spectre électrique
est donné Figure 2.7. Le battement présente une largeur de raie instantanée de quelques kilohertz
et une gigue de l’ordre du mégahertz. Les pics à 500 kHz de part et d’autre de la porteuse sont
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attribués aux oscillations de relaxation du laser. Ces pics, intrinsèques aux lasers de classe B 1,
résultent d’une variation caractéristique des paramètres d’oscillation de la cavité suite à une
perturbation. Le spectre électrique ne permet pas une étude plus poussée de la pureté spectrale
du battement. Dès lors, nous utilisons les outils de caractérisation définis dans la section 1.2.1
pour étudier le signal microonde.
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Figure 2.7 – Spectre électrique du battement entre les deux modes optiques du laser
bifréquence (RBW = 10 kHz, fréquence du battement fbat = 3,5 GHz).
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Figure 2.8 – Densité spectrale de puissance de bruit d’intensité relatif (RIN) du batte-
ment entre les deux modes optiques du laser bifréquence.
1. Un laser de classe B est un laser dont le temps de vie des atomes sur le niveau excité est plus long que le
temps de vie des photons dans le cavité laser [120,121].
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Les interférences entre les deux modes optiques sur la photodiode induisent un courant
électrique proportionnel à Ppol. Lorsque les amplitudes Ee et Eo sont égales, il est possible de
relier le bruit d’amplitude du battement microonde au RIN (bruit d’intensité relatif) du signal
optique après projection (équation 2.13). Nous caractérisons donc le spectre de RIN avec le banc
de mesure présenté en annexes 2.C.1.
Nous observons une décroissance du RIN avec la fréquence (Figure 2.8). En dessous de
30 kHz, le bruit d’amplitude est principalement dû aux fluctuations de la pompe du milieu
amplificateur. Au delà de 30 kHz, les fluctuations de la pompe sont filtrées par le temps de
transfert de l’énergie des ions Ytterbium vers les ions Erbium [122]. Nous attribuons alors
le RIN aux fluctuations intracavité (mécaniques, thermiques, électriques,...). Nous observons
deux pics vers 100 kHz et 500 kHz. Ces pics sont caractéristiques des lasers bifréquences de
classe B [123]. Le premier pic résulte d’échanges d’énergie entre les deux modes. Il apparaît en
cas de déséquilibre de puissance entre les deux fréquences optiques et traduit le couplage des
deux modes qui partagent le même milieu actif. Le second pic correspond aux oscillations de
relaxation déjà observées sur le spectre électrique. Notons que la fréquence de ce second pic
augmente et son amplitude diminue avec la surtension de la cavité et l’augmentation du taux
de pompage [121].
Intéressons-nous maintenant au bruit de phase du battement dont la densité spectrale de
puissance (DSP) est donnée figure 2.9. La DSP du bruit de phase optique de chaque mode
laser est également étudiée. Compte tenu du niveau important du bruit de phase, les bancs
de mesures standards (PN9000,...) présentés dans l’annexe 2.A.3 sont inopérants. Les mesures
des DSP de bruit de phase ont donc été réalisées avec des bancs spécifiques présentés dans les
annexes 2.A et 2.C.2.
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Figure 2.9 – Densité spectrale de puissance de bruit de phase du battement microonde et
de la somme des deux modes optiques du laser bifréquence (fréquence du battement fbat =
3,5 GHz).
Une densité spectrale de puissance de bruit d’environ −60 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement
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40 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse est mesurée. Nous observons également une décroissance du
bruit de phase du battement avec l’écart en fréquence comprise entre −30 et − 40 dB par décade
en dessous de 10 kHz et entre −20 et − 30 dB par décade au dessus de 10 kHz. Rappelons
qu’une évolution de −20 dB par décade de la pente de la DSP de bruit de phase du faisceau
optique correspond à une marche aléatoire de la phase du champ électrique associé à l’onde
laser [124]. De même, une évolution de la pente de −40 dB par décade signifie que la fréquence
du battement effectue une marche aléatoire.
Pour un écart de fréquence à la porteuse supérieur à 30 kHz, le bruit de phase du battement
coïncide parfaitement avec la DSP de la somme des bruits de phase des deux modes optiques.
Cette correspondance indique qu’au delà de 30 kHz, les fluctuations des deux modes optiques
ne sont pas corrélées. A l’inverse, en dessous de cette valeur, le bruit de battement est inférieur
au bruit des deux modes optiques dont la pente est comprise entre −40 et − 50 dB par décade.
Cette différence traduit la corrélation des fluctuations de phase entre les deux modes et confirme
l’intérêt des lasers bifréquences pour la génération hétérodyne [125]. Notons que le bruit de
phase du battement prédomine sur le bruit d’amplitude à l’exception du pic de relaxation. Nous
considérerons dans la suite de ces travaux le bruit de phase comme seule contribution de la
largeur spectrale du battement.
2.1.4 Conclusion sur la génération de signaux microondes accordables par
laser bifréquence
Nous avons présenté l’intérêt du mélange hétérodyne des modes d’un laser bifréquence pour
la génération de signaux microondes largement accordables. Le signal généré directement sur
porteuse optique présente une accordabilité de 0 à 13 GHz par l’application d’une tension com-
prise entre 0 et 600 V, avec une profondeur de modulation optimale. Dès lors, le laser bifréquence
se comporte comme un oscillateur hyperfréquence contrôlé en tension sur porteuse optique dont
la plage et la vitesse d’accordabilité est supérieure à ses équivalents électroniques.
La mesure du bruit de phase du battement a mis en évidence une densité spectrale de
puissance de bruit d’environ −60 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement 40 dBc/Hz à 10 Hz) de la
porteuse. Bien que la qualité du battement soit meilleure que celle obtenue par le battement
de deux lasers à semiconducteurs, il est possible de l’améliorer pour les applications les plus
exigeantes en terme de pureté spectrale.
Compte tenu de son architecture, le laser permet l’implémentation de boucles permettant
d’améliorer la stabilité du battement. Ceci a été démontré en utilisant une référence externe
[103]. Le dispositif présentait un faible bruit additif et les résultats étaient compatibles avec les
exigences des applications radar.
Afin de s’affranchir de la référence externe, nous proposons dans la prochaine partie l’implé-
mentation d’une boucle de stabilisation optoélectronique conservant l’accordabilité et la vitesse
de balayage du laser.
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2.2 Boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique
La stabilisation d’un oscillateur contrôlé en tension avec une boucle optoélectronique a été
proposée dès 1991 par une équipe du Jet Propulsion Laboratory [13]. Basée sur l’utilisation d’un
discriminateur de fréquence, cette architecture stabilise le signal du VCO sur une référence issue
du signal du VCO lui-même retardé par un long retard en fibre optique. Cette architecture per-
met de s’affranchir d’une référence externe et ne requiert pas de filtre radiofréquence préservant
ainsi l’accordabilité du VCO. La nécessité d’une conversion électrique optique et l’accordabilité
limitée des VCO électriques freinent cependant le développement de cette architecture.
L’utilisation d’une source optique bifréquence permet de lever ces limitations [126]. Utili-
sable comme source microonde directement modulée sur une porteuse optique, elle présente
également de larges plages d’accordabilité. Implémentée sur une version antérieure du laser bi-
fréquence pour des applications lidar, cette architecture permet d’améliorer significativement
la pureté spectrale du battement microonde [115, 127]. Notre objectif est de stabiliser le batte-
ment microonde délivré par le laser Altaïr avec cette boucle optoélectronique et d’améliorer ses
performances afin d’atteindre une pureté spectrale compatible avec les applications radar et de
guerre électronique.
Cette partie développe le principe de la boucle de stabilisation du signal délivré par un VCO
optique. Nous présentons l’étude théorique du système réalisée par G. Pillet pendant sa thèse
ayant conduit au développement du modèle mathématique du système [127]. Celui-ci permet
dans une première approche, d’estimer la densité spectrale de puissance de bruit de phase du
signal stabilisé en fonction des éléments de la boucle.
2.2.1 Principe de la boucle
Afin de présenter le principe de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique, nous
considérons un VCO optique contrôlé par une tension de polarisation V0−Vmod(t) dont le signal
microonde modulé sur porteuse optique s’écrit :
SVCO =
|E0|2
2 (1 + cos (φdet(t) + ϕ(t))) (2.16)
avec dφdet(t)dt = 2πK(V0 − Vmod(t))
2 (2.17)
avec ϕ(t) la fluctuation de phase du VCO et K le facteur de conversion électrique optique
(Hz/V2). En supposant V0 ≫ Vmod(t), il est possible d’exprimer φdet(t) comme :
dφdet(t)
dt ≈ 2πKV
2
0
(
1− 2Vmod(t)
V0
)
(2.18)
En réinjectant cette expression dans l’expression 2.16, nous pouvons exprimer le signal dé-
livré par le VCO comme :
SVCO =
|E0|2
2 (1 + cos (2πf0t+ φmod(t) + ϕ(t))) (2.19)
avec f0 = KV 20 (2.20)
φmod(t) = −4πKV0
∫ t
0
Vmod(t′)dt′ + φdet(0) (2.21)
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Discriminateur de fréquence optoélectronique
Nous présentons d’abord l’élément de base de la boucle à verrouillage de fréquence : le
discriminateur de fréquence optoélectronique. Celui-ci, schématisé sur la figure 2.10, convertit
le signal microonde modulé sur la porteuse optique en un signal électrique représentatif des
fluctuations de la phase du signal microonde. Pour cela, le signal optique injecté dans le dispositif
est séparé en deux puis détecté par deux photodiodes rapides. La première est placée directement
après la séparation du signal alors que la seconde est placée après une fibre optique de longueur
L équivalente à un retard τ . Les battements délivrés par les photodiodes sont amplifiés et leurs
phases comparées avec un mélangeur électronique. Le discriminateur de fréquence est ainsi
un interféromètre de Mach-Zehnder fortement déséquilibré dans le domaine de la modulation
optique.
τε(t)
A
Ph
Ph
Slo(t) A
Srf(t)
SVCO(t)
Figure 2.10 – Schéma du discriminateur de fréquence optoélectronique. Le signal SVCO
est comparé avec son image retardé par un retard τ afin de générer un signal d’erreur ϵ(t).
Ph : photodiode et A : amplificateur microonde.
Nous définissons maintenant l’expression mathématique du signal délivré par le discrimina-
teur de fréquence optoélectronique. Pour cela, nous différencions les deux bras de l’interféromètre
par les indices « lo » et « rf » relatifs aux noms de leurs entrées respectives sur le mélangeur
microonde (« local oscillator signal » et « radiofrequency signal »). Nous exprimons les signaux
microondes après détection par les photodiodes et amplification tels que :
slo(t) = Alo cos (2πf0t+ φmod (t) + ϕ (t)) (2.22)
srf(t) = Arf cos (2πf0 (t− τ) + φmod (t− τ) + ϕ (t− τ)) (2.23)
avec Alo (respectivement Arf) l’amplitude du signal slo (respectivement srf) et τ le retard in-
duit par la fibre optique. Alo et Arf dépendent de la puissance du signal optique en entrée de
photodiode, du rendement de conversion de la photodiode et du gain des amplificateurs radio-
fréquences. Ces deux signaux sont ensuite injectés dans le mélangeur radiofréquence. Ce dernier
génère un signal ϵ(t) de la forme :
ϵ(t) = ηmixArf cos (2πf0τ +∆φmod +∆ϕ) (2.24)
avec ∆φmod = φmod (t)− φmod (t− τ) (2.25)
∆ϕ = ϕ (t)− ϕ (t− τ) (2.26)
où ηmix est le rendement du mélangeur (dépendant de Alo).
Cette expression montre que le signal électrique délivré par le discriminateur de fréquence
dépend des tensions appliquées au VCO (V0 et Vmod(t)), des fluctuations de phase de ce dernier et
du retard τ . De plus, il apparaît que les variations de phase du VCO peuvent être compensées
par les variations de phase imposée par la tension de modulation Vmod. Dans la suite, nous
présentons l’architecture complète de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique.
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Boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique
Le schéma de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique implémentée pour sta-
biliser la pureté spectrale du signal microonde est présenté figure 2.11. Le signal délivré par
le VCO optique est injecté dans le discriminateur de fréquence optoélectronique. Le signal en
sortie du mélangeur est ensuite mis en forme par un filtre de boucle puis réinjecté sur le VCO.
Le filtre, dont la réponse impulsionnelle est notée f2(t), est choisi pour assurer la stabilité et les
performances de l’asservissement. La tension Vmod(t) appliquée sur le VCO est ainsi liée à ϵ(t)
par l’équation :
Vmod(t) = f2(t) ∗ ϵ(t) (2.27)
V˜mod(p) = F2(p)ϵ˜(p) (2.28)
avec V˜mod(p), ϵ˜(p) et F2(p) respectivement les transformées de Laplace des fonctions Vmod(t),
ϵ(t) et f2(t).
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Figure 2.11 – Schéma de l’oscillateur opto-électronique largement accordable. Ph : pho-
todiode, A : amplificateur microonde.
Le comportement du système bouclé est donc régi par les équations 2.21, 2.24 et 2.27.
L’expression 2.24 est non-linéaire. Pour l’étude de l’asservissement, nous linéarisons le système
d’équations autour des positions d’équilibre de la boucle. Celles-ci correspondent aux points de
fonctionnement du système en régime stationnaire et en l’absence de fluctuations. Elles vérifient
alors le système d’équation suivant :⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎩
f (eq)bat = K
(
V0 − V (eq)mod
)2 ≈ f0 − 2KV0V (eq)mod
ϵ(eq) = ηmixArf cos
(
2πf (eq)bat τ
)
ϵ(eq) = V
(eq)
mod
F2(0)
(2.29)
avec f (eq)bat la fréquence du battement, V
(eq)
mod le signal de modulation injecté sur le VCO à l’équi-
libre et ϵ(eq) le signal délivré par le discriminateur de fréquence optoélectronique lorsque le
dispositif fonctionne en régime stationnaire.
Les solutions de ce système d’équation, représentées figure 2.12, dépendent du filtre de boucle
et du retard τ . Lorsque le premier étage du filtre de boucle est un intégrateur - i.e F2(0) = ±∞,
Boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique 65
ces états correspondent à un signal d’erreur nul en sortie de discriminateur (i.e. ϵ(t) = 0) [127].
Cette condition n’est respectée que par un ensemble discret de fréquences respectant :
f (eq)bat =
(
k ± 14
)
× 1
τ
, k ∈ N (2.30)
Le signe de ± dépend des conditions de stabilité de la boucle qui n’autorisent son verrouillage
que pour un seul signe de dϵ/dfbat. Nous constatons alors que l’asservissement restreint l’ac-
cordabilité du battement à un ensemble discret de fréquence, deux points de fonctionnement
adjacents étant séparées de 1/τ .
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Figure 2.12 – Solution du système d’équation 2.29 correspondant aux points d’équilibre
de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique.
L’équation 2.24 s’écrit autour d’une position d’équilibre comme :
ϵ(t) = ∓ηmixArf sin (∆φmod +∆ϕ) (2.31)
En considérant que l’asservissement borne les variations de ∆φmod + ∆ϕ au voisinage de
zéro, il est possible de développer l’expression 2.31 telle que :
ϵ(t) ≈ ∓ηmixArf (∆φmod +∆ϕ) (2.32)
≈ ∓ηmixArf [φmod (t)− φmod (t− τ) + ϕ (t)− ϕ (t− τ)] (2.33)
Il apparaît que le signal ϵ(t) dépend directement de la variation de la consigne de tension
de la cavité (φmod (t)− φmod (t− τ)) et de la phase du battement microonde (ϕ (t)− ϕ (t− τ))
durant l’intervalle de temps τ .
Pour terminer le modèle, nous introduisons une composante de bruit b(t) correspondant aux
erreurs de mesure (rapportées à la sortie du discriminateur de fréquence) introduites dans la
boucle par les différents éléments de l’asservissement (photodétecteur, amplificateur, ...).
ϵ(t) = ∓ηmixArf [φmod (t)− φmod (t− τ) + ϕ (t)− ϕ (t− τ) + b(t)] (2.34)
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La linéarisation de ces équations facilite, par l’utilisation du formalisme de Laplace, l’étude
de l’asservissement et la modélisation du bruit de phase du signal en sortie du dispositif.
2.2.2 Modélisation de la pureté spectrale du système
Le recours au formalisme de Laplace est une méthode courante pour la modélisation des
systèmes asservis [128]. Nous l’utilisons ici pour étudier la boucle à verrouillage de fréquence
optoélectronique implémentée sur le laser bifréquence. Le passage des équations 2.21, 2.27 et
2.34 dans le domaine de Laplace donne :
φ˜mod (p) =
4πKV0
p
V˜mod (p) (2.35)
V˜mod (p) = F2(p).˜ϵ(p) (2.36)
ϵ˜(p) = ∓ηmixArf
[(
1− e−pτ ) (φ˜mod (p) + ϕ˜ (p))+ b˜(p)] (2.37)
avec p la variable complexe de Laplace et ϵ˜(p), ϕ˜ (p), V˜mod (p), φ˜mod (p), b˜(p) et F2 (p) les
transformées de Laplace respectives des fonctions ϵ(t), ϕ (t), Vmod (t), φmod (t), b(t) et f2(t).
Il vient alors :
φmod (p) = ∓ηmixArf 4πKV0p F2 (p)
[(
1− e−pτ ) (φmod (p) + ϕ (p)) + b(p)] (2.38)
Nous posons alors les fonctions de transfert des différents éléments de la boucle telles que :
F1(p) = ±ηmixArf (2.39)
F3(p) =
4πKV0
p
(2.40)
F (p) = F1(p)F2(p)F3(p) (2.41)
Kτ (p) = 1− e−pτ (2.42)
avec F1(p) F3(p) Kτ (p) respectivement la fonction de transfert associée aux éléments électro-
niques du discriminateur de fréquence optoélectronique (en V/rad), au laser bifréquence (en
rad/V) et à l’interféromètre optique. Notons que le signe de F1(p) a été choisi afin d’écrire
l’expression 2.43 sous la forme « classique » d’un système asservi linéaire.
Finalement, nous définissons ϕbat (p) = φmod (p) + ϕ (p) les variations de phase du signal
en sortie du système. Il est alors possible de représenter le système selon le schéma donné
Figure 2.13. Celui-ci est défini par l’expression :
ϕ˜bat (p) =
1
1 + F (p)Kτ (p)
ϕ˜ (p) + (−1)F (p)1 + F (p)Kτ (p) b˜ (p) (2.43)
La stabilité des systèmes asservis est généralement étudiée dans le domaine de Laplace. En
revanche, les phénomènes de bruit sont caractérisés dans le domaine de Fourier. La causalité
permet néanmoins d’établir l’équivalence entre la transformée de Laplace mono-latérale et la
transformée de Fourrier. Nous pouvons ainsi exprimer la densité spectrale de puissance de bruit
de phase du battement en sortie du système en fonction des DSP de bruit de phase du VCO et le
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Figure 2.13 – Schema équivalent de la boucle d’asservissement.
bruit de phase additif du discriminateur électro-optique (en supposant ϕ(f) et b(f) décorrélés) :
Sϕbat(f) = |∆1(2iπf)|2 Sϕ(f) + |∆2(2iπf)|2 Sb(f) (2.44)
avec ∆1(2iπf) =
1
1 + F (2iπf)Kτ (2iπf)
(2.45)
∆2(2iπf) =
(−1)F (2iπf)
1 + F (2iπf)Kτ (2iπf)
(2.46)
La théorie des asservissements linéaires appliquée à la boucle permet l’étude de la stabilité
pour le dimensionnement complet des paramètres de l’asservissement. Cette étude est présen-
tée dans les travaux de thèse de G. Pillet [127]. Nous présenterons dans la suite les résultats
principaux qui contraignent le choix du retard τ et les caractéristiques du filtre de boucle F2(p).
2.2.3 Limites asymptotiques du modèle
Nous nous intéressons ici aux régimes de fonctionnement asymptotiques du modèle de la
boucle de stabilisation du battement microonde. Pour cela, nous calculons les limites asympto-
tiques des fonctions de transfert ∆1(2iπf) et ∆2(2iπf) en fonction du module de la fonction de
transfert F (2iπf). Nous avons alors :
|F (2iπf)|→ 0 ⇒ ∆1(2iπf)→ 1 et ∆2(2iπf)→ 0 (2.47)
|F (2iπf)|→∞ ⇒ ∆1(2iπf)→ 0 et ∆2(2iπf)→ −1
Kτ (2iπf)
(2.48)
L’équation 2.44 s’exprime alors :
Sϕbat(f) ≈ Sϕ(f) si |F (2iπf)|≪ 1 (2.49)
Sϕbat(f) ≈
Sb(f)
|Kτ (2iπf)|2
si |F (2iπf)|≫ 1 (2.50)
Deux régimes de fonctionnement distincts peuvent ainsi être observés. Pour un faible gain
de boucle, le signal n’est pas corrigé et le bruit du signal de sortie correspond au bruit du VCO
« libre ». A l’inverse, pour un très fort gain, le bruit du VCO optique est totalement rejeté par
l’asservissement. Le bruit du signal de sortie ne dépend alors que du bruit ajouté par la boucle
et de la fonction de transfert Kτ (2iπf). Le développement au premier ordre de l’expression de
cette dernière fonction (équation 2.42) pour f ≪ 1/τ donne :
Kτ (2iπf) ≈ 2iπfτ si f ≪ 1
τ
(2.51)
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Sur cette partie du spectre,∆2(2iπf) se comporte alors comme un intégrateur. L’équa-
tion 2.50 s’exprime alors :
Sϕbat(f) ≈
Sb(f)
(2πfτ)2 si f ≪
1
τ
et |F (2iπf)|≫ 1 (2.52)
Nous voyons que pour f ≪ 1/τ , la stabilité de la fréquence du battement dépend du bruit
ajouté par la boucle de stabilisation optoélectronique - i.e Sb(f). Il apparaît également que le
bruit du signal microonde délivré par le système est inversement proportionnel au carré du retard
- i.e τ2. Finalement, cette expression montre la divergence de sa DSP à basse fréquence induite
par l’évolution en −20 dB par décade de |∆2(2iπf)|2. Notons cependant que cette divergence
traduit une marche aléatoire de la phase du système.
La fonction de transfert Kτ (2iπf) est par définition (équation 2.42) une fonction sinusoïdale
s’annulant périodiquement pour chaque multiple de fτ = 1/τ . Le gain de cette fonction de
transfert est présenté figure 2.14 pour deyx valeurs de τ . Dès lors nous avons :
Sϕbat(fτ ) = Sϕ(f) + |F (2iπfτ )|2 Sb(fτ ) (2.53)
Cette expression montre que le bruit du VCO ne peut pas être réduit aux multiples de
1/τ , le discriminateur de fréquence étant « aveugle » pour ces fréquences. De plus, le bruit du
discriminateur est multiplié par le module au carré de la fonction de transfert en boucle ouverte.
Il apparaît également que le choix de la valeur du retard τ résulte d’un compromis entre une
large bande passante de correction limitée par les harmoniques de 1/τ et les performances près
de la porteuse qui requièrent une forte valeur de τ (équation 2.52).
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Figure 2.14 – Gain de la fonction de transfert |K(if)|2 pour un retard de 100 m
(τ1 ≈ 0,5 µs) et de 1 km(τ2 ≈ 0,5 µs).
2.2.4 Conclusion sur la stabilisation du signal avec une boucle à verrouillage
de fréquence optoélectronique
Nous avons présenté une boucle d’asservissement permettant la stabilisation de la fréquence
d’un VCO optique. Basée sur un discriminateur de fréquence optoélectronique, cette architecture
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ne nécessite pas de référence externe ni de filtre microonde. Elle préserve ainsi l’accordabilité du
signal délivré par le VCO. Cependant, les conditions de stabilité de l’architecture restreignent
les fréquences accessibles par le VCO à un peigne discret de fréquences. Deux points d’équilibre
adjacents sont séparés de 1/τ , τ étant le déséquilibre temporel entre les deux bras du discri-
minateur électro-optique. Une accordabilité continue du battement est également possible en
ajoutant un contrôleur de phase, un déphaseur hyperfréquence ou un « fiber stretcher » sur un
des bras du discriminateur de fréquence [104]. La plage d’accordabilité du système n’est alors
limitée que par le VCO.
Finalement, la linéarisation des équations de la boucle de stabilisation autour de ses points
d’équilibre a permis l’étude théorique du dispositif permettant le dimensionnement des éléments
du système. Dans la partie suivante, nous présentons l’implémentation de cet asservissement
sur le laser « Altaïr » afin de réaliser un oscillateur optoélectronique accordable.
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2.3 Réalisation d’un oscillateur optoélectronique largement ac-
cordable
Cette partie présente l’implémentation de l’oscillateur optoélectronique accordable. Son ar-
chitecture est basée sur la stabilisation du laser « Altaïr » avec une boucle de verrouillage de
fréquence optique. Le modèle développé dans la partie précédente nous permet de dimensionner
les éléments du dispositif afin d’assurer stabilité et performance au système. Une fois la boucle
implémentée, la pureté spectrale du signal de l’oscillateur est caractérisée et comparée à la limite
théorique donnée par le modèle.
2.3.1 Dimensionnement de la boucle à verrouillage de fréquence optoélec-
tronique
Nous nous intéressons d’abord au dimensionnement des éléments de la boucle à verrouillage
de fréquence optoélectronique et notamment le choix du retard et le profil de filtre de boucle.
Pour cela, nous utilisons les caractéristiques du laser bifréquence présenté dans la première
section de ce chapitre et le modèle développé dans la section précédente. Nous avons ainsi
montré que la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique peut être modélisée par les
limites asymptotiques suivantes :
Sϕbat(f) ≈
Sb(f)
(2πfτ)2 si f ≪
1
τ
et |F (2iπf)|≫ 1 (2.54)
Sϕbat(fτ ) = Sϕ(f) + |F (2iπfτ )|2 Sb(fτ ) si fτ =
p
τ
, p ∈ N (2.55)
avec F (p) = F1(p)F2(p)F3(p) (2.56)
avec Sϕ(f), Sb(f), Sϕbat(f) respectivement la densité spectrale de puissance de bruit de phase
du laser non asservi, du bruit introduit par les éléments de la boucle de stabilisation et du bruit
de phase de l’oscillateur et F1(p), F2(p), F3(p), Kτ (p) respectivement la fonction de transfert
associée aux éléments électroniques du discriminateur de fréquence optoélectronique (en V/rad),
le filtre de bande, au laser bifréquence (en rad/V) et à l’interféromètre optique.
Choix du retard
Le choix du retard τ résulte d’un compromis entre l’amélioration de la pureté spectrale pour
de faibles écarts de fréquence avec la porteuse et une correction du bruit sur une large bande
passante. En effet, pour des écarts de fréquence f ≪ 1/τ , la pureté spectrale de l’oscillateur
autour de la porteuse est inversement proportionnelle à τ2 (équation 2.54). En revanche, l’an-
nulation à toutes les harmoniques de 1/τ de la fonction de transfert de l’interféromètre induit
une remontée de la densité spectrale de puissance de bruit du signal microonde à ces fréquences
(équation 2.55). Celles-ci limitent la bande passante d’asservissement de la boucle à verrouillage
de fréquence optoélectronique.
Notons également que la fréquence de coupure de la céramique de PLZT est proche de
1,5 MHz. Celle-ci ne permet donc par la correction des fluctuations de phase dont l’écart de
fréquence avec la porteuse est plus élevé que cette fréquence.
Nous choisissons ici une longueur de fibre de 100 m, équivalant à un retard d’environ 0,5 µs.
Cette valeur correspond à une valeur de 1/(2πfτ )2 de 110 dB à f= 1 Hz et une première annula-
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tion de 1/τ à 2 MHz. Cette fréquence laisse ainsi présager une bande passante d’asservissement
proche de 1 MHz.
Maintenant que la valeur du retard a été fixée, il nous est possible de dimensionner le filtre
de boucle.
Choix du profil du filtre de boucle
La modélisation de la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique par l’équation 2.52
n’est possible que si les conditions f ≪ 1τ et |F (2iπf)|≫ 1 sont vérifiées. Pour cela, le filtre de
boucle doit présenter un gain basse fréquence très élevé.
Aux fréquences harmoniques de 1/τ , l’équation 2.55 montre que la DSP du bruit de phase
est proportionnelle au gain du filtre de boucle. Une réduction du gain avec la fréquence est donc
nécessaire afin de limiter la DSP de bruit de phase autour des résonances de la boucle.
Finalement, une évolution de la DSP du bruit de phase du battement du laser « Altaïr » com-
prise entre −30 et − 40 dB par décade a été mesurée (figure 2.9). Une décroissance équivalente
ou supérieure du gain est nécessaire afin de corriger correctement le bruit de laser.
Nous choisissons donc pour F2(2iπf) de réaliser un filtre intégrateur actif d’ordre 2.
Réalisation du filtre de boucle
C23 = 4,7nF
C11 = 4,7nF
R12 = [10-210]Ω
+
_
+
_
Entrée
R11 = 50Ω
R23 = [33-233]Ω
R21 = [0-20k] kΩ
R22 = [0,01-1]kΩ
C22 = 4,7µF
C21 = 100 pF
R32 = 50 Ω
C31 = 10 µFR31= 0-1] kΩ
Sortie
Etage 1 : Intégrateur Etage 2 : Dérivateur + Intégrateur Etage 3 : Gain 
Figure 2.15 – Schéma du filtre de boucle.
Schématisé figure 2.15, le filtre de boucle correspondant à F2(2iπf) est composé de 3 étages
distincts : deux étages « intégrateurs non-inverseurs du premier ordre » et un étage de gain. Les
amplificateurs opérationnels utilisés sont des modèles « AD797 » qui offrent une large bande
passante (produit gain-bande passante de 110 MHz), une bonne vitesse de balayage (de l’ordre
de 20 V/µs) et de faibles niveaux de bruit (bruit de tension de 0,9 nV/
√
Hz et bruit de courant
de 2 pA/
√
Hz à 1 Hz). Finalement, un étage pseudo-dérivateur passif est inséré entre les deux
intégrateurs. Celui-ci permet de redresser la phase entre 100 kHz et 10 MHz afin d’assurer une
bonne stabilité de la boucle [127].
Les fonctions de transfert de chaque étage sont développées dans l’annexe 2.D.1. Le dia-
gramme de Bode théorique du filtre est présenté figure 2.16. Nous calculons un gain maximal
théorique de 260 dB à 10 Hz et inférieur à 15 dB à f = 1/τ= 2 MHz.
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Figure 2.16 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert F2(2iπf) du filtre de boucle
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τε
Discriminateur de fréquence 
électro-optique
Sortie électrique
A
A
Entrée de 
modulation
Tension de 
polarisation du 
PLZT
P45°
Sortie Optique
Filtre de 
boucle
Diode @ 975 nm
50%
50%
Figure 2.17 – Schéma de l’oscillateur opto-électronique largement accordable (P45◦ :
polariseur orienté à 45◦, A : amplificateur microonde).
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Implémentation de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique
Le schéma de l’oscillateur est présenté Figure 2.17. Le signal optique délivré par le laser
est séparé après projection par un coupleur 50/50. Deux photodiodes convertissent le faisceau
laser bifréquence en signaux électriques microondes. La première est placée directement après
le coupleur et la seconde après la fibre optique de 100 m. Les photodiodes utilisées sont des
DSC30S de Discovery SC. Elles permettent la conversion de signaux microondes sur porteuse
optique jusqu’à 18 GHz avec un rendement de conversion optique-électrique ηph= 0,8 A/W pour
une longueur d’onde optique de 1,5 µm.
Afin d’atteindre les puissances suffisantes pour attaquer le mélangeur, deux amplificateurs
ZX60-5916M-S+ de Minicircuit branchés en série sont placés après chaque photodiode. Chaque
amplificateur présente un gain petit signal Gamp= 15 dB, et une puissance de saturation de
15 dBm sur une bande passante de 1,5 à 5,9 GHz. La comparaison des phases des signaux des
deux bras du discriminateur de fréquence optoélectronique est réalisée par un mélangeur large
bande (3− 15 GHz) Minicircuit ZX05-153-S+ délivrant un signal d’erreur de ±200 mV. Ce
signal est ensuite envoyé dans le filtre de boucle puis réinjecté sur la céramique de PLZT via
l’entrée modulation du laser. Le signal en entrée de laser a alors une excursion de ±15 V, valeur
limitée par la tension d’alimentation du filtre. Théoriquement, l’accordabilité du battement de
l’oscillateur est de 3,2 à 5,9 GHz limitée à basse fréquence par le mélangeur et à haute fréquence
par les amplificateurs microondes. Notons que les fiches techniques des différents composants
sont présentées dans l’annexe 2.E. Dans la suite de ce chapitre, nous étudions la pureté spectrale
du signal délivré par l’oscillateur .
2.3.2 Résultats expérimentaux
Nous caractérisons maintenant l’oscillateur optoélectronique pour une fréquence de fonc-
tionnement de 3,5 GHz. Pour cela, une tension de polarisation V0 ≈ 400 V est appliquée sur la
céramique de PLZT. L’injection du signal de correction délivré par le filtre de boucle sur le laser
entraîne le verrouillage de la boucle de stabilisation sur le point de fonctionnement stable le plus
proche de la fréquence naturelle du laser. La figure 2.18 présente ainsi le spectre électrique du
signal avec et sans la boucle de verrouillage de fréquence optoélectronique. Cette représentation
ne permet cependant pas une évaluation précise des performances de l’asservissement.
Pour caractériser plus finement le battement, le bruit de phase du signal est mesuré avec un
banc commercial du type PN 9000 (annexe 2.A.3). Le résultat est présenté Figure 2.19. Nous
mesurons une bande passante d’asservissement d’environ 500 kHz et une densité spectrale de
puissance de bruit de −100 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. Cela correspond à une diminution
de 40 dB par rapport au battement du laser libre. L’amélioration du bruit de phase atteint
même 50 dB à 10 Hz de la porteuse. Au delà de 500 kHz, le bruit du battement n’est pas corrigé
par la boucle d’asservissement et le bruit de l’oscillateur correspond au bruit du laser libre.
Nous observons des remontées de bruit vers 500 kHz et 600 kHz. La première correspond à la
fréquence de résonance de la boucle d’asservissement. Le second pic correspond aux oscillations
de relaxation du laser.
Par rapport à un oscillateur optoélectronique classique dont la limite de bruit « haute fré-
quence » dépend du filtre interne de sa cavité, celle de notre système est fixée par le bruit naturel
de notre laser. Connaissant l’ensemble des éléments de notre système, il est possible d’estimer
la limite théorique de l’oscillateur et de le comparer au résultat expérimental.
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Figure 2.18 – Spectre électrique du signal délivré par l’oscillateur comparé au battement
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battement fbat= 3,5 GHz).
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Figure 2.19 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable et du battement du laser lorsqu’il n’est pas asservi (fré-
quence du battement fbat= 3,5 GHz).
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2.3.3 Estimation de la pureté spectrale du battement de l’oscillateur
Le modèle mathématique développé dans la section 2.2.2 permet d’estimer la densité spec-
trale de puissance de bruit du signal délivré par notre oscillateur. Pour cela, il est nécessaire
d’identifier les sources de bruit de la boucle optoélectronique afin d’estimer Sb(f). Notons que
dans l’équation 2.50, cette densité spectrale de puissance de bruit est évaluée en sortie du
discriminateur de fréquence optoélectronique.
Le bruit introduit par les photodiodes dans la boucle optoélectronique est principalement dû
au bruit thermique et au bruit de grenaille. Ces bruits, déjà évoqués dans le paragraphe 1.2.2,
sont décrits par des densités spectrales respectivement notées Sth et Ssh, exprimées en W/Hz
et définies comme :
Sth = 4kBT (2.57)
Ssh = 2eRph ⟨iph⟩ (2.58)
avec kB la constante de Boltzmann, T la température, e la charge élémentaire de l’électron, Rph
la résistance de charge de la photodiode et ⟨iph⟩ le photocourant moyen. Le bruit thermique
et le bruit de grenaille sont des bruits blancs gaussiens. Ils contribuent ainsi à part égale aux
fluctuations d’amplitude et de phase.
Pour être utilisées dans le modèle, les densités spectrales de bruit doivent être exprimées en
sortie de discriminateur de fréquence et converties en densité spectrale de puissance de bruit
de phase (exprimées en rad2/Hz). Les expressions 2.57 et 2.58 sont donc normalisées par la
puissance du signal microonde. Finalement, les contributions des deux bras du discriminateur
de fréquence doivent être sommées en puissance. En supposant que les niveaux de bruit de
chaque voie sont égaux, il est possible d’exprimer les DSP de bruit de phase du bruit thermique
et du bruit de grenaille telles que :
Sthϕ =
8kBT
Rph ⟨iph⟩2
(2.59)
Sshϕ =
4e
⟨iph⟩ (2.60)
Notons que ces expressions ne sont vraies que si les amplificateurs fonctionnent en régime
linéaire.
Nous avons vu dans le paragraphe 1.2.2 que la contribution en bruit des amplificateurs
microondes peut être séparée en deux composantes : le bruit en 1/f et le bruit blanc haute-
fréquence. La première composante, issue de la conversion autour de la porteuse microonde du
bruit basse fréquence, est caractérisée expérimentalement au laboratoire LAAS avec le banc de
mesure présenté dans l’annexe 2.B. Le bruit blanc haute fréquence quant à lui est estimé en
introduisant le facteur de bruit des amplificateurs Famp dans l’équation 2.59 tel que :
Sthϕ =
8FampkBT
Rph ⟨iph⟩2
(2.61)
Finalement, nous avons estimé la densité spectrale de bruit induit par l’électronique du filtre
de boucle par le modèle de bruit dans l’annexe 2.D.2. La densité spectrale de puissance de bruit
de phase rapporté en entrée des amplificateurs microondes vaut :
Sfiltϕ (f) =
v2filt(f)
R11 |F1|2
(2.62)
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avec v2filt(f) la densité spectrale de bruit de tension du filtre de boucle estimée par le modèle de
bruit de l’annexe 2.D.2 et R11 sa résistance d’entrée.
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Figure 2.20 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase des différentes sources
de perturbations de la boucle de stabilisation optoélectronique.
Nous utilisons pour le calcul numérique les valeurs suivantes : Rph= 50 Ω, ⟨iph⟩= 1,6 mA,
Fampl= 9, kB= 1,38.10−23 J/K, T= 290 K et e= 1,6.10−19 C. Les densités spectrales de puis-
sance de bruit de phase sont tracées Figure 2.20. Il apparaît que la principale source de bruit
de la boucle d’asservissement est le bruit en 1/f des amplificateurs microondes. En posant
Sb(f) = Sampϕ (f), il est alors possible d’écrire la limite théorique de la DSP de bruit de phase
du battement comme :
Sϕbat(f) =
Sampϕ (f)
(2πfτ)2 pour f ≪
1
τ
≈ 2 MHz (2.63)
Des densités spectrales de puissance de bruit proche de −115 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse
et d’environ −27 dBc/Hz à 10 Hz sont attendues (Figure 2.21). La DSP du bruit de phase du
signal mesuré est significativement plus élevée que la limite théorique obtenue avec le modèle.
Nous investiguons donc dans le prochain paragraphe les origines de cette différence.
2.3.4 Analyse des résultats
Nous analysons dans cette partie les phénomènes à l’origine de la dégradation des perfor-
mances de l’oscillateur optoélectronique. Le profil de la courbe de bruit phase de l’oscillateur
semble présenter des similitudes avec la courbe de bruit d’amplitude présentée Figure 2.8. Ce-
pendant, le modèle théorique considère uniquement un signal entaché de fluctuations de phase.
Nous le modifions donc afin de prendre en compte les fluctuations d’amplitude du VCO. Nous
nous intéresserons ensuite à la conversion du bruit de mesure autour de la porteuse.
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Figure 2.21 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable et de la limite théorique calculée par le modèle. Cette
dernière ne prenons en compte que le bruit des amplificateurs microondes comme source de
bruit (fréquence du battement fbat = 3,5 GHz).
Introduction du terme de bruit d’amplitude dans le modèle
Dans un premier temps, nous introduisons le terme correspondant aux fluctuations d’ampli-
tude dans le modèle de l’oscillateur. L’expression du signal délivré par le VCO optique s’écrit
alors :
PVCO =
|E0|2
2 (1 + α(t)) (1 + cos (2πfbatt+ ϕ(t))) (2.64)
Les équations 2.22 et 2.23 s’écrivent alors :
slo(t) = Alo (1 + α(t)) cos (2πf0t+ φmod (t) + ϕ (t)) (2.65)
srf(t) = Arf (1 + α(t− τ)) cos (2πf0 (t− τ) + φmod (t− τ) + ϕ (t− τ)) (2.66)
Dans le cas idéal, seules les fluctuations d’amplitude de la voie RF sont transmises par le
mélangeur microonde et le signal délivré par le discriminateur de (équation 2.24) s’exprime de
la manière suivante :
ϵ(t) = ηmixArf (1 + α(t− τ)) cos (2πf0τ +∆φmod +∆ϕ) (2.67)
La linéarisation de cette équation autour des points de fonctionnement f (eq)bat renvoie le terme
de fluctuations d’amplitude à un terme du deuxième ordre (α(t− τ)∆φmod + α(t− τ)∆ϕ). Au
premier ordre, le discriminateur de fréquence n’est donc pas sensible aux fluctuations d’ampli-
tude du signal. Compte tenu du bruit d’intensité du laser, ce terme du second ordre ne peut
pas expliquer l’excès de bruit présent sur notre courbe expérimentale.
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Introduction d’un terme de couplage amplitude-phase dans le modèle
Nous considérons à présent le processus de conversion du bruit d’amplitude vers le bruit de
phase qui serait induite par un des composants de la boucle de stabilisation. Pour le décrire,
nous introduisons un terme de couplage dans l’expression du signal d’erreur délivré par le
discriminateur de fréquence. Ce dernier s’écrit :
ϵ(t) = ηmixArf cos (2πf0τ +∆φmod +∆ϕ+ ηαϕα(t− τ)) (2.68)
avec ηαϕ le facteur de couplage amplitude-phase.
Nous obtenons après linéarisation de l’expression autour des points d’équilibre l’expression :
ϵ(t) = ∓ηmixARF (∆φmod +∆ϕ+ ηαϕα(t− τ)) (2.69)
En suivant le même développement que dans le paragraphe 2.2.2, nous obtenons l’expression
théorique de la DSP du battement en sortie de système suivante :
Sϕbat(f) = |∆1(2iπf)|2 Sϕbat(f) + |∆2(2iπf)|2
(
Sb(f) + η2αϕSα(f)
)
(2.70)
La limite basse fréquence de la DSP du bruit phase du signal microonde en sortie du dispositif
vaut alors :
Sϕbat(f) ≈
( 1
2πfτ
)2
Sb(f) +
(
ηαϕ
2πfτ
)2
Sαrf si f ≪
1
τ
et |F (2iπf)|≫ 1 (2.71)
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Figure 2.22 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable et limite théorique calculée par le modèle en cas de
couplage amplitude-phase avec un facteur de conversion ηαϕ = 0,1 (fréquence du battement
fbat = 3,5 GHz).
Nous considérons que le bruit d’amplitude prépondérant est celui du laser. La figure 2.22
compare ainsi le résultat expérimental avec la limite du battement théorique pour un facteur de
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conversion ηαϕ = 0,1. Nous constatons que les courbes coïncident pour les fréquences inférieures
à 1 kHz. Le bruit en excès pourrait donc être attribué à un mécanisme conversion du bruit
d’amplitude vers le bruit de phase. Nous verrons dans le chapitre 3 que cette hypothèse est
confirmée.
Nous nous intéressons maintenant au bruit des instruments de mesure.
Conversion du bruit des instruments de mesure
Nous avons observé une dégradation de la pureté spectrale du battement lorsque certains
instruments de mesures (typiquement l’analyseur de spectre électrique) étaient connectées sur
la sortie électrique. Cela correspond aux pics parasites observés entre 500 Hz et 10 kHz sur
la courbe de bruit phase. En effet, la réinjection d’un signal d’erreur en bande de base sur le
laser favorise la conversion du bruit basse fréquence en bruit proche porteuse. Dans la suite, ces
instruments sont connectés à une voie optique par le biais d’une photodiode réalisant ainsi une
isolation galvanique avec l’oscillateur.
2.3.5 Conclusion sur la réalisation d’un oscillateur optoélectronique large-
ment accordable
Nous avons réalisé un oscillateur optoélectronique grâce à l’implémentation sur le laser
« Altaïr » d’une boucle de stabilisation optoélectronique. Accordable entre 3,2 et 5,9 GHz par
pas de 2 MHz, le signal délivré présente une largeur de raie de quelques hertz et une densité
spectrale de puissance de bruit de phase de −100 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −13 dBc/Hz
à 10 Hz) de la porteuse.
La DSP du bruit de phase du signal est cependant significativement supérieure aux pré-
dictions du modèle. La modification de ce dernier a mis en avant un probable phénomène de
conversion du bruit d’amplitude vers le bruit de phase dans le dispositif. Ce couplage amplitude-
phase limite l’efficacité de notre boucle de stabilisation et la pureté spectrale de notre système.
Nous montrons dans le chapitre 3 que la conversion du bruit amplitude vers le bruit de phase
provient essentiellement de deux composants du discriminateur de fréquence. Une caractérisa-
tion approfondie de leur réponse permettra de limiter le facteur de couplage amplitude-phase
et ainsi améliorer la pureté spectrale de notre oscillateur.
Notons que la réinjection d’un signal d’erreur en bande de base sur le laser favorise la
conversion du bruit basse fréquence en bruit proche porteuse. Les pics parasites entre 500 Hz
et 10 kHz sont ainsi introduits dans la boucle d’asservissement par des instruments de mesure
(typiquement l’analyseur de spectre électrique) connectés à la sortie électrique de l’oscillateur.
Dans la suite, ces instruments sont connectés à une voie optique par le biais d’une photodiode
réalisant ainsi une isolation galvanique avec l’oscillateur.
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Conclusion
Nous avons présenté le principe des lasers état solide bifréquences pour la génération de
signaux microondes directement modulés sur porteuse optique. Avec le prototype « Altaïr »,
nous disposons d’un dispositif fonctionnant à 1,5 µm et permettant la génération d’un battement
accordable « rapidement » entre 0 et 13 GHz par l’application d’une tension. Un bruit de phase
de −60 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement 40 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse a été mesuré.
La pureté spectrale du signal délivré par le laser est malheureusement insuffisante pour les
applications visées.
Un laser bifréquence peut être considéré comme un oscillateur optique contrôlé en tension. Il
autorise l’implémentation d’une boucle de stabilisation optoélectronique permettant d’améliorer
le bruit de phase du battement microonde. Basée sur un interféromètre optoélectronique forte-
ment déséquilibré implémenté avec une fibre optique comme long retard, cette architecture ne
nécessite ni filtre hyperfréquence ni référence extérieure. L’application de la théorie des asservis-
sements linéaires au système conduit au développement d’un modèle utilisé pour dimensionner
les éléments de la boucle et estimer ses performances.
Une fois la boucle implémentée, le dispositif peut être assimilé à un oscillateur optoélectro-
nique dont la fréquence est accordable par pas de 2 MHz entre 3,2 et 5,9 GHz. Cette plage de
fréquence n’est limitée que par les composants microondes utilisés pour la stabilisation du bat-
tement. Nous mesurons une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −100 dBc/Hz à
10 kHz (respectivement −13 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse. Cela correspond à une réduction
de 40 dB comparé au battement du laser libre. Ces valeurs sont cependant très supérieures aux
prévisions du modèle mathématique. La modification de ce dernier montre une probable conver-
sion du bruit d’amplitude vers le bruit de phase. Il est donc nécessaire de réduire ces effets pour
améliorer les performances de l’oscillateur. Ces travaux sont présentés dans le prochain chapitre.
Nous y présentons également des architectures de discriminateur de fréquence optoélectronique
alternatives permettant d’améliorer la pureté spectrale du signal délivré par notre oscillateur.
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2.A Annexes : Mesure des densités spectrales de puissance de
bruit d’un signal microonde
Nous présentons dans cette annexe les bancs utilisés pour la mesure des densités spectrales
de puissance de bruit de phase des signaux microondes. Pour cela, nous considérons V (t) un
signal électrique de fréquence f0 entaché de fluctuations d’amplitude et de phase. Nous avons
vu dans le paragraphe 1.2.1 que ce signal pouvait s’écrire :
V (t) = A0(1 + α(t)) cos (2πf0t+ ϕ(t)) (2.72)
avec A0 l’amplitude du signal et α(t) les fluctuations relatives de l’amplitude et ϕ(t) les fluctua-
tions de la phase du signal. Nous considérons dans la suite que α(t) et ϕ(t) sont des processus
aléatoires de moyenne nulle variant lentement par rapport à 2πf0t.
2.A.1 Mesure d’un signal « fortement » bruité
Nous nous intéressons d’abord à la mesure des fluctuations de l’amplitude et de la phase
d’un signal microonde bruité délivré par le laser bifréquence. Les variations de fréquence de ce
signal n’autorisant pas la mesure avec un banc commercial classique (annexe 2.A.3), un banc
spécifique a été développé dans le laboratoire OTS de TRT. Celui-ci est schématisé figure 2.23.
Le signal est d’abord mélangé avec le signal d’un oscillateur local (signal que l’on considérera
parfait) afin d’abaisser la fréquence jusqu’à une valeur compatible avec les bandes passantes des
appareils d’acquisition classiques. Ce signal est numérisé par un oscilloscope haute résolution et
traité par ordinateur. Le bruit du banc de mesure étant négligeable devant les fluctuations du
signal microonde, le signal numérisé s’écrit :
Vbf(t) = ηmixA0(1 + α(t)) cos (2π |f0 − fLO| t+ iφ0 + iϕ(t)) (2.73)
avec fLO la fréquence de l’oscillateur local et ηmix le rendement de conversion du mélangeur
et φ0 la différence de phase statique entre le signal mesuré et le signal délivré par l’oscillateur
local.
Figure 2.23 – Schéma du banc de mesure du bruit de phase battement microonde
« fortement » bruité délivré par un laser bifréquence.
Le traitement du signal nécessite la transformation de l’expression issue de la mesure en une
expression analytique complexe - i.e transformer le signal de la forme Vbf(t) = a(t) cos(φ(t)) en
un signal de la forme Vbf(t) = a(t)eiφ(t). Pour cela, nous appliquons un filtre fréquentiel à la
transformée de Fourier de Vbf(t) afin de supprimer la partie du spectre de fréquence négative.
Il est possible d’exprimer la transformée de Fourier inverse du signal filtré telle que :
V (f)bf (t) = ηmixA0(1 + α(t))e(2iπ|f0−fLO|t+φ0+ϕ(t)) (2.74)
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La séparation du module et de l’argument de l’expression 2.74 permet ainsi d’isoler l’ampli-
tude et la phase du signal. ∣∣∣V (f)bf (t)∣∣∣ = ηmixA0(1 + α(t)) (2.75)
arg
[
V (f)bf (t)
]
= 2π |f0 − fLO| t+ ϕ(t) + φ0 (2.76)
Nous estimons α(t) en soustrayant à l’expression 2.75 la valeur moyenne du module de
V (f)bf (t) telles que : 〈∣∣∣V (f)bf (t)∣∣∣〉 ≈ ηmixA0 (2.77)
α(t) ≈
∣∣∣V (f)bf (t)∣∣∣− 〈∣∣∣V (f)bf (t)∣∣∣〉〈∣∣∣V (f)bf (t)∣∣∣〉 (2.78)
De même, ϕ(t) est estimée en soustrayant à l’équation 2.76 la valeur moyenne de la dérivée
de l’argument de V (f)bf (t) en fonction du temps telles que :〈 d
dt arg
[
V (f)bf (t)
]〉
≈ 2π |f0 − fLO| (2.79)
ϕ(t) ≈ arg
[
V (f)bf (t)
]
−
∫ t
0
〈 d
dt arg
[
V (f)bf (t)
]〉
dt− arg
[
V (f)bf (0)
]
(2.80)
Il est finalement possible d’estimer les DSP de α(t) et ϕ(t) avec l’expression 1.18 telles que :
Sα(f) ≈ |α˜(f)|
2
T
(2.81)
Sϕ(f) ≈ |ϕ˜(f)|
2
T
(2.82)
avec α˜(f) et ϕ˜(f) respectivement la transformée de Fourier de α(t) et ϕ(t) et T le temps
d’intégration de la mesure.
2.A.2 Mesure d’un signal « faiblement » bruité : corrélations croisées
Nous nous intéressons maintenant aux cas où le bruit de mesure n’est plus négligeable devant
les fluctuations du signal étudié. Dans cette situation, le signal numérisé par l’oscilloscope est
parasité par des fluctuations d’amplitude et de phase supplémentaires. Celui-ci s’écrit alors :
V (f)bf (t) = ηmixA0(1 + δα(t)) cos (2π |f0 − fLO| t+ φ0 + δϕ(t)) (2.83)
avec δα(t) = α(t) + b(t) (2.84)
δϕ(t) = ϕ(t)− β(t) (2.85)
avec b(t) les fluctuations d’amplitude et β(t) les fluctuations de phase dues au banc de mesure.
Si la condition α(t)≫ b(t) (respectivement ϕ(t)≫ β(t)) n’est pas vérifiée, la DSP de bruit
d’amplitude (respectivement bruit de phase) calculée par l’algorithme n’est plus représentative
des fluctuations du signal à caractériser. Le plancher de mesure peut cependant être abaissé
en implémentant un banc doté de deux voies de détection de phase et d’un algorithme de
corrélations croisées (figure 2.24) [129,130]. L’oscilloscope réaliseN acquisitions du signal délivré
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par chaque voie de mesure. Les données sont traitées comme dans le paragraphe précédent afin
d’extraire les expressions des fluctuations de chaque signal. Nous les notons :
δα(i)k (t) = α
(i)
k (t) + b
(i)
k (t) (2.86)
δϕ(i)k (t) = ϕ
(i)
k (t)− β(i)k (t) (2.87)
avec i = {1,2} l’indice représentant la voie de mesure et k ∈ !1;N" l’indice correspondant à la
kième acquisition.
Figure 2.24 – Schéma du banc de mesure du bruit de phase d’un signal microonde
faiblement bruité. OL1,2 : Oscillateur Local
Les moyennes arithmétiques des transformées de Fourrier des fonctions de corrélations croi-
sées de δα(1)k (t) avec δα
(2)
k (t) et de δϕ
(1)
k (t) avec δϕ
(2)
k (t) sont calculées telles que :
1
N
N∑
k=1
Γ˜(T )
δα
(1)
k δα
(2)
k
(f) = 1
N
N∑
k=1
δ˜α(1)k (f)δ˜α
(2)
k (f) (2.88)
= 1
N
N∑
k=1
α˜(1)k α˜
(2)
k + α˜
(1)
k b˜
(2)
k + b˜
(1)
k α˜
(2)
k + b˜
(1)
k b˜
(2)
k (2.89)
avec Γ(T )xy la fonction d’intercorrélation tronquée sur [0;T ], la notation x˜(f) représentant la
transformée de Fourier de la fonction x(t) et la notation x˜(f) représentant le complexe de la
fonction x˜(f).
De même, nous avons :
1
N
N∑
k=1
Γ˜(T )
δϕ
(1)
k δϕ
(2)
k
(f) = 1
N
N∑
k=1
δ˜ϕ(1)k (f)δ˜ϕ
(2)
k (f) (2.90)
= 1
N
N∑
k=1
ϕ˜(1)k ϕ˜
(2)
k + ϕ˜
(1)
k β˜
(2)
k + β˜
(1)
k ϕ˜
(2)
k + β˜
(1)
k β˜
(2)
k (2.91)
Dans le cas où les signaux utiles sont strictement identiques, nous avons :
α˜(1)k (f) = α˜
(2)
k (f) = α˜k(f) (2.92)
ϕ˜(1)k (f) = ϕ˜
(2)
k (f) = ϕ˜k(f) (2.93)
Il vient alors :
lim
N→∞
1
N
N∑
k=1
Γ˜(T )
δα
(1)
k δα
(2)
k
(f) = TSα(f) + lim
N→∞
T
N
N∑
k=1
α˜k b˜
(2)
k + b˜
(1)
k α˜k + b˜
(1)
k b˜
(2)
k (2.94)
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De même pour les fluctuations de phase, nous avons l’expression :
lim
N→∞
1
N
N∑
k=1
Γ˜(T )
δϕ
(1)
k δϕ
(2)
k
(f) = TSϕ(f) + lim
N→∞
T
N
N∑
k=1
ϕkβ
(2)
k + β
(1)
k ϕk + β
(1)
k β
(2)
k (2.95)
Enfin si α(t), b(1)k (t) et b
(2)
k (t) (respectivement ϕ(t), β
(1)
k (t) et β
(2)
k (t)) sont trois processus
décorrélés, les termes croisés tendent vers 0 et nous obtenons :
lim
N→∞
1
N
N∑
k=1
Γ˜(T )
δα
(1)
k ,δα
(2)
k
(f) = TSα(f) (2.96)
lim
N→∞
1
N
N∑
k=1
Γ˜(T )
δϕ
(1)
k ,δϕ
(2)
k
(f) = TSϕ(f) (2.97)
L’implémentation d’un algorithme de corrélations croisées permet donc de réduire la densité
spectrale de puissance du bruit de mesure et donc la réduction du plancher de mesure du banc.
La contrepartie de cette méthode est une augmentation importante du temps de mesure.
2.A.3 Bancs de mesure commerciaux
Des bancs de mesure commerciaux permettent de mesurer directement la densité spectrale
de puissance de bruit des signaux microondes. Citons notamment l’analyseur SSA E5052B de
Agilent, le R&S®FSUP SSA de Rhode & Schwarz et le PN9000 de Aeroflex (devenu depuis
Noise XT). Le principe de fonctionnement de ces systèmes est assez proche de celui des bancs
que nous avons développé. Une boucle à verrouillage de phase est implémentée afin d’asservir
la fréquence de l’oscillateur local sur celle du signal caractérisé (figure 2.25). Les modèles se
différencient principalement par la qualité de leur oscillateur local et des performances de leur
algorithme de calcul de la densité spectrale de puissance de bruit. Notons que les systèmes
d’Agilent et de Rhodes Schwarz permettent la réduction de leur plancher de mesure par la
méthode de corrélations croisées.
Figure 2.25 – Schéma de principe du SSA E5052 d’Agilent (extrait de la fiche technique
éditée par Agilent Technologies).
Annexes : Mesure du bruit de phase résiduel d’un composant microonde 85
2.B Annexes : Mesure du bruit de phase résiduel d’un compo-
sant microonde
Nous présentons ici le banc de mesure du bruit de phase résiduel d’un composant microonde.
Celui-ci a été développé au LAAS et est présenté dans [131]. Le dispositif, représenté figure 2.26,
est basé sur un détecteur de phase par comparaison à une voie de référence, injecté par un
oscillateur local très faible bruit. Le signal en entrée de discriminateur s’écrit :
V (t) = A0(1 + α(t)) cos (2πf0t+ ϕ(t)) (2.98)
avec A0 l’amplitude du signal, α(t) les fluctuations de l’amplitude et ϕ(t) les fluctuations de la
phase du signal. α(t) et ϕ(t) sont des processus aléatoires de moyenne nulle variant lentement
par rapport à f0.
Figure 2.26 – Schéma du banc de mesure du bruit de phase résiduel d’un composant
microonde développé au LAAS (extrait de [131]). Le composant étudié est représenté sur le
schéma par le bloc « DUT ».
Le composant étudié est placé sur un des deux bras du discriminateur de fréquence. La
recombinaison en quadrature des signaux issus de chaque bras de l’interféromètre avec un mé-
langeur microonde génère au premier ordre un signal proportionnel à la différence de phase entre
les deux signaux. Ce signal est ensuite amplifié par un amplificateur basse fréquence et traité par
un analyseur FFT. Au premier ordre, le signal après mélangeur et amplificateur s’écrit [131] :
V (t) = Gampli (KmixϕDUT(t) +Kτϕ(t) +Kmixϕmix(t) +Kα,ϕα(t) +∆Vamp(t)) (2.99)
avec Gampli le gain de l’amplificateur,Kmix un facteur de conversion du mélangeur dépendant de
la puissance des signaux aux entrées du composant, ϕDUT (t) les fluctuations de phase introduites
par le composant étudié, Kτ un facteur correspondant au retard parasite entre les deux voies,
Kα,ϕ un coefficient de conversion du bruit d’amplitude vers le bruit de phase par le mélangeur,
ϕmix(t) les fluctuations de phase dues au mélangeur et ∆Vamp(t) le bruit de l’amplificateur.
La densité spectrale de puissance du bruit de phase résiduel introduit par le composant est
alors calculée par un ordinateur à partir des données de l’analyseur FFT. Le développement
d’un algorithme de corrélations croisées permet de diminuer le plancher de mesure dû au bruit
du mélangeur et de l’amplificateur autorisant la mesure de bruits très faibles. De même, l’op-
timisation du point de fonctionnement du mélangeur réduit fortement le facteur de conversion
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du bruit d’amplitude vers le bruit de phase par le mélangeur [131]. Un plancher de bruit de
mesure de −180 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse à 3,5 GHz est obtenu pour une corrélation de
200 spectres.
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2.C Annexes : Mesure des densités spectrales de puissance du
bruit d’intensité relatif et du bruit de phase d’une onde
optique
Nous présentons dans cette annexe les bancs utilisés pour mesurer les densités spectrales de
puissance du bruit d’intensité relatif et du bruit de phase d’un faisceau laser. Pour cela, nous
considérons le champs électrique E(t) du mode laser défini comme :
E(z, t) = E0(1 + ϵ(t))e−i(2πνt+φ(t)) + cc (2.100)
avec E0 l’amplitude du champ, ν sa fréquence optique et ϵ les fluctuations relatives de l’ampli-
tude (respectivement φ(t) les fluctuations de la phase) du champ électrique. ϵ(t) et φ(t) sont
des processus aléatoires de moyenne nulle variant lentement par rapport à 2πνt.
2.C.1 Mesure du bruit d’intensité relatif d’un mode Laser
Le dispositif de mesure du bruit d’intensité est présenté figure 2.27. Le faisceau optique est
détecté par une photodiode « rapide ». Au premier ordre, le signal délivré par la photodiode
vaut :
iph = ηphE20(1 + α(t)) (2.101)
avec α(t) les fluctuations relatives du photocourant égales au bruit d’intensité relatif. Au premier
ordre, α(t) ≈ 2ϵ(t).
Banc de mesure 
PN9000Laser
V
Figure 2.27 – Schéma du banc de mesure du bruit d’intensité relatif du mode laser.
Le signal est injecté sur l’entrée « bande de base » du banc de mesure PN9000. La tension
appliquée sur cette entrée s’exprime :
ve(t) = ηphRcE20(1 + α(t)) (2.102)
avec Rc la résistance de charge du banc de mesure.
La valeur moyenne de ce signal, notée ⟨ve⟩ est mesurée avec un voltmètre et sa densité
spectrale de bruit de tension, notée Sve , est estimée par le banc PN9000. La densité spectrale
du bruit d’intensité relatif est obtenu par la normalisation de la densité spectrale de bruit de
tension par la tension moyenne du signal au carré. Nous avons ainsi :
Sα =
1
|⟨ve⟩|2
Sve (2.103)
2.C.2 Mesure du bruit de phase optique d’un mode Laser
Le banc développé par le laboratoire OTS de TRT afin de mesurer la densité spectrale de
puissance de bruit de phase optique d’un mode laser est représenté figure 2.28. Le faisceau en
sortie de cavité laser est séparé par un coupleur optique. Une sortie du coupleur notée « voie 1 »
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est connectée à une fibre optique de longueur L (équivalent à un retard τ), la seconde sortie
notée « voie 2 » est envoyée sur un modulateur acousto-optique et modulée à la fréquence
fAO. Les signaux des deux voies sont ensuite recombinés avec un coupleur 50-50 et envoyés
sur un photodétecteur. La valeur du premier coupleur est choisie afin d’équilibrer la puissance
des deux signaux en entrée du second coupleur. Le champs électrique du signal injecté sur le
photodétecteur s’écrit :
Ep(z, t) = E1(1 + ϵ(t))e−i(2π(ν+fAO)t+φ(t)) +E2(1 + ϵ(t− τ))e−i(2πν(t−τ)+φ(t−τ)) + cc (2.104)
Figure 2.28 – Schéma du banc de mesure du bruit de phase optique d’un mode laser. OL :
Oscillateur Local, CP : Contrôleur de polarisation, MAO : Modulateur Acousto-optique.
La puissance optique détectée par le photodiode s’écrit alors :
Pp = |Ep(z, t)|2 (2.105)
≈ |E1(1 + ϵ(t))|2 + |E2(1 + ϵ(t− τ))|2 (2.106)
+2E1E2(1 + ϵ(t) + ϵ(t− τ)) cos (2πfAOt− ντ +∆φ)
avec ∆φ = φ(t)− φ(t− τ) (2.107)
(2.108)
La composante modulée du signal en sortie de photodiode est amplifiée et numérisée par un
oscilloscope haute résolution. Il s’écrit alors :
VBF (t) = A (1 + ϵ(t) + ϵ(t− τ)) cos (2πfAOt− ντ +∆φ) (2.109)
(2.110)
avec A l’amplitude du signal dépendant des amplitudes E1et E2, du facteur de conversion de la
photodiode, du gain de l’amplificateur, des pertes des câbles et des connecteurs. Un traitement
similaire à celui présenté dans la partie 2.A.1 permet d’extraire le terme de variation de phase
∆φ de l’expression 2.109. Le calcul de sa DSP par l’expression 2.82 donne alors :
S∆φ(f) ≈ |TF {∆φ}|
2
T
(2.111)
= |TF {φ(t)− φ(t− τ)}|
2
T
(2.112)
= |TF {φ(t)}− TF {φ(t− τ)}|
2
T
(2.113)
=
∣∣∣1− e−i2πfτ ∣∣∣2 |TF {φ(t)}|2
T
(2.114)
Annexes : Mesure des densités spectrales de puissance du bruit d’intensité relatif et du
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La DSP du bruit de phase du mode laser est ainsi estimée à partir de la DSP de bruit de
phase du signal en envoyé sur l’oscilloscope par la relation :
Sφ(f) =
1
|1− e−i2πfτ |2S∆φ(f) (2.115)
90
Chapitre 2. Oscillateur Optoélectronique Accordable : Principe, Modélisation et
Caractérisation du Système
2.D Annexes : Etude du filtre de boucle
Nous étudions dans cette partie la fonction de transfert du filtre de boucle réalisé pour la
stabilisation du battement délivré par le laser bifréquence. Nous calculons également les densités
spectrales de puissance de bruit de tension des différents étages.
2.D.1 Calcul des fonctions de transfert
Les différents étages de la carte sont schématisés figure 2.29.
C11 = 4,7nF
R12 = [10-210]Ω
+
_
R11 = 50Ω
Entrée
Sortie
(a) C23 = 4,7nF
+
_
R23 = [33-233]Ω
R22 = [0,01-1]kΩ
C22 = 4,7µF
C21 = 100 pF
Entrée
Sortie
R32 = 50 Ω
C31 = 10 µFR31= [0-1] kΩ
SortieEntrée
(b) (c)
R21 = [0-20k] kΩ
Figure 2.29 – Schéma des différents étages de la carte OFLL.
Premier étage : Intégrateur 1
Le premier étage du filtre est un montage intégrateur non-inverseur. Nous calculons sa
fonction de transfert F (1)3 (2iπf) en supposant l’amplificateur opérationnel parfait (i.e. V +(iω) =
V −(iω). Nous en déduisons la fonction de transfert du premier étage suivante :
F (1)3 (iω) =
1 + iωR12C11
iωR12C11
(2.116)
L’utilisation d’un potentiomètre comme résistance R12 permet d’accorder le gain (i.e. la
bande passante d’intégration) de l’étage (Figure 2.30). Notons qu’en pratique, le gain basse
fréquence de l’étage est limité par l’amplificateur opérationnel.
Deuxième étage : Dérivateur + Intégrateur 2
Le second étage du filtre est basé sur un intégrateur similaire à l’étage précédente. Pour
des questions de stabilité de boucle, nous ajoutons un filtre dérivateur passif sur l’entrée V + de
l’amplificateur opérationnel et dont la bande passante de dérivation est accordable. Notons qu’il
est possible de court-circuiter cet étage avec une valeur de résistance R21 nulle. La fonction de
transfert F (2)3 (2iπf) de cet étage est alors :
F (2)3 (iω) =
( (1 + iωR21C21)(1 + iωR22C22)
iωR21C22 + (1 + iωR21C21)(1 + iωR22C22)
)
×
(1 + iωR23C23
iωR23C23
)
(2.117)
L’évolution de la fonction de transfert de l’étage en fonction de R23 est similaire à celle de
l’étage précédent. Nous ne traçons ici que les diagrammes de Bode de F (2)3 (2iπf) pour différentes
valeurs de R21 et R22 (Figure 2.31 et 2.32). Il apparaît que R21 permet de contrôler la fréquence
de coupure basse de la bande passante de dérivation alors que R22 agit sur la fréquence de
coupure haute. Nous remarquons que l’étage dérivateur agit comme un intégrateur aux basses
fréquences.
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Figure 2.30 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert F (1)3 (2iπf) correspondant
au premier étage du filtre de boucle (étage intégrateur) pour trois valeurs de la résistance
variable R12
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Figure 2.31 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert F (2)3 (2iπf) correspondant
au deuxième étage du filtre de boucle (étage intégrateur + dérivateur) pour trois valeurs de
la résistance variable R21
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Figure 2.32 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert F (2)3 (2iπf) correspondant
au deuxième étage du filtre de boucle (étage intégrateur + dérivateur) pour trois valeurs de
la résistance variable R22
Troisième étage : Gain
Le troisième est un étage de gain passif (type pont diviseur). Sa fonction de transfert F (3)3 (iω)
est :
F (3)3 (iω) =
1 + iωR32C31
1 + iω(R31 +R32)C31
(2.118)
2.D.2 Calcul de la densité spectrale de puissance de bruit de tension du filtre
de boucle
Nous calculons dans cette partie la densité spectrale de puissance de bruit de tension des
différents étages du filtre de boucle. Les sources de bruit considérées sont :
• le bruit thermique des résistances dont la densité spectrale de puissance de bruit de
tension (exprimée en V2/Hz) est définie par vthn2 = 4kbTRn avec kb la constante de
Boltzmann, Rn et T respectivement la valeur de la la résistance et de la température,
• le bruit de tension de l’amplificateur opérationnel (AO) notée vao2,
• le bruit de courant de l’AO iao2 ≈ i+ao
2 ≈ i−ao2.
Nous présentons Figure 2.34 le schéma équivalent des trois étages du filtre de boucle utilisés
pour la modélisation du bruit. D’après la fiche technique de l’AO « AD797 », nous avons les
valeurs suivantes :
vao
2 = v02 ×
(
1 + fc
f
)
(2.119)
iao
2 = i02 (2.120)
avec v0= 0,9. 10−9V/
√
Hz, i0= 2. 10−12A/
√
Hz, fc= 500 Hz.
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Figure 2.33 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert F (3)3 (2iπf) correspondant
au troisième étage du filtre de boucle (étage de gain) pour trois valeurs de la résistance
variable R31
C11 
R12 
+
_
R11 
vth12 
I+ao
I-ao
vao
vth11 
C23 = 4,7nF
+
_
R23 
R22
C22
C21
R21 
vth22 
vth21 
vth23 
I-ao
vao
I+ao R32
C31R31
(a) (b) (c)
vth32 
vth31 
Figure 2.34 – Schéma équivalent des trois étages de la carte OFLL pour le calcul des
différentes sources de bruit de tension et de courant. vthn correspond au bruit thermique
de la résistance Rn, vao est le bruit de tension de l’amplificateur opérationnel et i+ao le
bruit de courant de l’entrée V + (respectivement i−ao) le bruit du courant de l’entrée V −) de
l’amplificateur opérationnel.
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Premier étage : Intégrateur 1
Les densités spectrales de puissance de bruit de tension des différentes sources de bruit
rapportées en entrée d’AO sont :
vao
2 = v02 ×
(
1 + fc
f
)
(2.121)
vi+ao
2 = R211i02 (2.122)
vi−ao
2 =
∣∣∣∣ R121 + iωR12C11
∣∣∣∣2 i02 (2.123)∑
n
vthn
2 = 4kbT
(
R11 +
∣∣∣∣ 11 + iωR12C11
∣∣∣∣2R12
)
(2.124)
Deuxième étage : Dérivateur + Intégrateur 2
Les densités spectrales de puissance de bruit de tension des différentes sources de bruit
rapportées en entrée d’AO sont :
vao
2 = v02 ×
(
1 + fc
f
)
(2.125)
vi+ao
2 =
∣∣∣∣ R21 (1 + iωR22C22)(1 + iωR21C21) (1 + iωR22C22) + iωR21C22
∣∣∣∣2 i20 (2.126)
v−
ao
2 =
∣∣∣∣ R231 + iωR23C23
∣∣∣∣2 i20 (2.127)∑
n
vthn
2 = 4kbT
(∣∣∣∣ 1 + iωR22C22(1 + iωR22C22) (1 + iωR21C21) + iωR21C22
∣∣∣∣2R21 (2.128)
+
∣∣∣∣ iωR21C22(1 + iωR22C22) (1 + iωR21C21) + iωR21C22
∣∣∣∣2R22
+
∣∣∣∣ 11 + i R12C11
∣∣∣∣2R23
)
Troisième étage : Gain
Les densités spectrales de puissance de bruit de tension des différentes sources de bruit
rapportées en entrée d’AO sont :
∑
n
vthn
2 = 4kbT
(∣∣∣∣ 1 + iωR32C31(1 + iω(R31 +R32)C31)
∣∣∣∣2R31 + ∣∣∣∣ iωR31C31(1 + iω(R31 +R32)C31)
∣∣∣∣2R32
)
(2.129)
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2.E Annexes : Fiches techniques des composants utilisés pour
le discriminateur de fréquence optoélectronique
2.E.1 Mélangeur doublement équilibré « ZX05-153+ » de Mini-Circuits
Typical Performance Data
Frequency
(MHz)
Conversion 
Loss 
(dB)
Isolation 
L-R
(dB)
Isolation
L-I
(dB)
VSWR 
RF Port
(:1)
VSWR 
LO Port
(:1)
RF LO
LO
+7dBm
LO
+7dBm
LO
+7dBm
LO
+7dBm
LO
+7dBm
Electrical Schematic
1 dB COMPR.:  +1 dBm typ.
* Conversion loss at 30 MHz IF. S is a measure of repeatability from unit to unit.
FREQUENCY 
(MHz)
CONVERSION LOSS*
(dB)
LO-RF ISOLATION 
(dB)
LO-IF ISOLATION 
(dB)
IP3 
at center
band
(dBm)
LO/RF
fL-fU IF Typ. S Max. Typ. Min. Typ. Min. Typ.
3400-15000 DC-4000
3400-10000 6.5 0.3 9.9 36 25 15 9 11
10000-13500 11.0 0.7 13.5 35 20 30 14 13
13500-15000 8.0 0.4 10.4 28 16 25 11 10
Electrical Specifications
 3389.10 3419.10 7.73 53.72 19.87 2.92 19.76   
 4009.10 4039.10 6.26 42.23 19.60 2.93 7.70
 4598.10 4628.10 5.95 39.41 15.55 2.35 4.74
 5218.10 5248.10 6.49 37.60 13.58 3.34 2.49
 5807.10 5837.10 6.37 36.28 14.94 3.21 1.48
 
 6427.10 6457.10 6.16 37.57 16.85 2.78 2.17
 7016.10 7046.10 6.01 38.42 17.33 2.13 3.44
 7605.10 7635.10 5.89 37.05 14.68 1.68 4.09
 8194.10 8224.10 5.93 33.03 14.75 1.99 3.95
 8814.10 8844.10 6.35 37.00 22.36 3.22 3.20
 
 9992.10 10022.10 9.08 30.28 18.43 5.39 1.81
 10612.10 10642.10 9.48 36.89 23.48 5.74 1.92
 11201.10 11231.10 9.64 38.60 28.40 5.74 2.02
 11821.10 11851.10 9.82 35.13 31.35 5.36 2.13
 12410.10 12440.10 10.48 35.91 37.37 5.13 2.52
 
 13030.10 13060.10 8.58 26.54 37.69 4.43 4.01
 13495.10 13525.10 8.62 24.19 32.08 4.23 6.24
 14022.10 14052.10 8.93 27.62 26.87 3.89 8.72
 14611.10 14641.10 8.94 32.10 19.38 3.24 10.96
 15014.10 15044.10 9.04 22.03 15.17 1.95 8.90
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Level 7  (LO Power +7 dBm)   3400 to 15000 MHz
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Outline Dimensions  (      )inchmm
Maximum Ratings
Coaxial Connections
LO 2
RF 3
IF 1
Outline Drawing
REV. OR
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ZX05-153+
ED-12902/8
DJ/AM
091007
A B C D E F G
.74 .90 .54 .50 .04 .16 .29
18.80 22.86 13.72 12.70 1.02 4.06 7.37
H J K L M N wt
.37 -- .122 .496 .106 .122 grams
9.40 -- 3.10 12.60 2.69 3.10 20.0
Operating Temperature  -40°C to 85°C
Storage Temperature  -55°C to 100°C
RF Power  50mW
ZX05-153+
CASE STYLE: FL905
Connectors Model Price Qty.
SMA ZX05-153-S+ $48.95     (1-24)
+ RoHS compliant in accordance 
    with EU Directive (2002/95/EC)
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Compliance. See our web site for RoHS Compliance 
methodologies and qualifications.
Features
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s USEABLE AS UP AND DOWN CONVERTER
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 AND 
Applications
s SATELLITE UP AND DOWN CONVERTERS
s DEFENSE RADAR AND COMMUNICATIONS
s LINE OF SIGHT LINKS
s FEDERAL lXED SERVICE
s 7)&)
s BLUE TOOTH
s 63!4
s )3-
Frequency Mixer WIDE BAND
0ERMANENT DAMAGE MAY OCCUR IF ANY OF THESE LIMITS ARE EXCEEDED 
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50:    High Isolation    1.5 to 5.9 GHz 
#ORNKſGT
Coaxial
ZX60-5916M+
Maximum Ratings
(GCVWTGU
'NGEVTKECN5RGEKſECVKQPU6AMB=25°C
REV. B
M98898
ZX60-5916M
EDR-6128
RVN/TD/CP/AM
090819
age 1 of 2
s  FROM 6 TO 6 OPERATION
s WIDE BANDWIDTH  TO  '(Z
s  HIGH ACTIVE DIRECTIVITY   D" TYP
s OUTPUT POWER UP TO  D"M TYP
s PROTECTED BY 53 PATENT 
MODEL
NO.
FREQ.
(GHz)
DC 
81.65
(V)
)#+0F$6[RKECN MAXIMUM POWER
(dBm)
DYNAMIC 
RANGE
8594
(:1)
6[R
#%6+8'
&+4'%6+8+6;
(dB)

+UQNCVKQP)CKP
DC 
12'4#6+0)
%744'06"
Pin V+
(mA)
fL fU
Min.
at 2 
GHz
Output

F$%QOR
6[R Input

PQ
FCOCIG
NF
(dB)
6[R
IP3
(dBm)
6[R
In Out 6[R 6[R Max.
QXGTHTGSWGPE[)*\
at 2
GHz
at 2
GHz
at 5.9
GHz1.5 2.0 3.5 5.0 5.9 fL fU
ZX60-5916M+ 1.5     5.9
5.0    18.0 13.8 15.5   10  28.3 28.9 2.2 1.2 20  96
2.8 13.6   16.5 11.5 — 11.5 12.8 10  23.5 23.5 2.5  25 66 —
#RRNKECVKQPU
s  BUFFER AMPLIlER
s ,/ AMPLIlERS FOR MIXERS
s  CELLULAR
s  0#.
#!3% 349,% '#
#ONNECTORS  -ODEL  0RICE   1TY
5/#   :8-3   EA  	
/PERATING 4EMPERATURE    # TO  # CASE
3TORAGE 4EMPERATURE   # TO  #
$# 6OLTAGE  6
)NPUT 0OWERNO DAMAGE	   D"M
0OWER  M7
1WVNKPG&KOGPUKQPU
INCHmm
1WVNKPG&TCYKPI
A B C D E F G H J K L M N P Q R wt
.74 .75 .46 1.18 .04 .17 .45 .59 .33 .21 .22 .18 1.00 .37 .18 .106 grams
18.80 19.05 11.68 29.97 1.02 4.32 11.43 14.99 8.38 5.33 5.59 4.57 25.40 9.40 4.57 2.69 23.0
0ERMANENT DAMAGE MAY OCCUR IF ANY OF THESE LIMITS ARE EXCEEDED 
+RoHS Compliant
The +Suffix identifies RoHS Compliance. See our web site 
for RoHS Compliance methodologies and qualifications
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2.E.3 Laser « Altaïr »
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Introduction
Nous présentons dans ce chapitre l’optimisation de la pureté spectrale de l’oscillateur opto-
électronique accordable décrit dans le chapitre précédent. Ces travaux se découpent en deux axes
distincts : la réduction du couplage amplitude-phase et l’implémentation de retards optiques
alternatifs dans le discriminateur de fréquence.
Dans une première partie, nous caractérisons la sensibilité du discriminateur de fréquence
optoélectronique à une modulation d’amplitude. Cette étude permet de déterminer le meilleur
point de fonctionnement du mélangeur microonde afin de limiter la conversion du bruit d’am-
plitude vers le bruit de phase introduit par les dissymétries résiduelles du composant. Nous
confirmons ces résultats par la caractérisation de la pureté spectrale de l’oscillateur optoélec-
tronique accordable après optimisation du point de fonctionnement du mélangeur.
Nous étudions dans une seconde partie les variations du déphasage microonde introduit
par les photodiodes rapides en fonction de la puissance optique à leurs entrées. Ces variations
sont mesurées pour différentes fréquences de modulation et différentes tensions de polarisation
de la photodiode. Nous déterminons de ces mesures le point de fonctionnement optimal de
chaque photodiode afin de limiter la conversion de RIN du laser vers le bruit de phase du
signal hyperfréquence. Ces résultats sont validées par l’amélioration de la pureté spectrale de
l’oscillateur après optimisation des tensions de polarisation des photodiodes.
La troisième partie décrit l’implémentation d’une double boucle à verrouillage de fréquence
optoélectronique. Réalisée avec une fibre optique « courte » et une seconde « longue » en pa-
rallèle, cette architecture tend à combiner les avantages des deux boucles : une bonne stabilité
proche porteuse imposée par le long retard et une large bande passante d’asservissement grâce
au retard court.
Nous présentons dans une dernière partie le développement d’un oscillateur optoélectronique
accordable implémenté avec un anneau de fibre résonant. Nous rappelons d’abord le principe
de base d’un anneau de fibre résonant. Nous décrivons ensuite le laser bifréquence réalisé pour
cette nouvelle architecture d’oscillateur. Finalement, nous implémentons les deux boucles de
stabilisation nécessaires au fonctionnement du dispositif et présentons les premiers résultats
expérimentaux.
3.1 Conversion du bruit d’amplitude vers le bruit de phase par
le mélangeur microonde
Le mélangeur est un des composants électriques les plus utilisés en électronique pour sommer
ou soustraire les fréquences (et les phases) de deux signaux périodiques. Nous nous plaçons ici
dans le cas de la comparaison de phase pour lequel les mélangeurs doublement équilibrés sont
les plus adaptés. Leur architecture repose sur la réponse non-linéaire d’un circuit de diodes
montées en anneau ou en étoile [132]. Cependant, une dissymétrie résiduelle de l’architecture
peut introduire un couplage entre les fluctuations d’amplitude et de phase et dégrader les
performances du discriminateur de fréquence optoélectronique [131]. Nous nous intéressons donc
dans cette première partie à la conversion du bruit d’amplitude en bruit de phase associée au
mélangeur de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique.
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3.1.1 Etude de la sensibilité du discriminateur de fréquence à une modula-
tion d’amplitude
Cette première partie présente la caractérisation de la sensibilité en amplitude du discrimi-
nateur de fréquence optoélectronique. Pour cela, nous commençons par déterminer la réponse
théorique d’un mélangeur parfait injecté par deux signaux issus d’une même source et déphasés
d’une valeur 2πfτ+φ0. Nous caractérisons ensuite la sensibilité en amplitude du discriminateur
de fréquence en fonction du déphasage entre les deux signaux injectés dans le mélangeur.
Réponse d’un mélangeur doublement équilibré
Afin de définir la réponse d’un mélangeur parfait, nous considérons deux signaux de fréquence
f appliqués sur les entrées d’un mélangeur doublement équilibré définis comme :
Slo(t) = Alo(1 + αlo(t)) cos (2πft+ φlo(t)) (3.1)
Srf(t) = Arf(1 + αrf(t)) cos (2πft+ φrf(t) + ϕ0) (3.2)
avec αlo et φlo(t) (respectivement αrf et φrf(t)) les termes de modulation de l’amplitude et
de la phase du signal Slo(t) (respectivement du signal Srf(t)) et ϕ0 la phase statique entre
Slo(t) et Srf(t). Nous supposons que αlo(t) ≪ 1 et φlo(t) ≪ 2π (respectivement αrf(t) ≪ 1 et
φrf(t)≪ 2π).
La tension délivrée par le mélangeur parfait s’écrit :
Smix(t) = ηmixArf(1 + αrf(t)) cos (ϕ0 + ϕ(t)) (3.3)
avec ϕ(t) = φrf(t)−φlo(t) et ηmix le facteur de conversion du mélangeur ne dépendant au premier
ordre que de Alo.
Le développement au premier ordre de l’équation 3.3 donne :
Smix(t) ≈ S(0)mix + ηmixArfαrf(t) cos (ϕ0)− ηmixArfϕ(t) sin (ϕ0) (3.4)
avec S(0)mix = ηmixArf cos (ϕ0) (3.5)
En théorie, le signal en sortie du mélangeur est proportionnel au terme de modulation de
phase si Srf(t) et Slo(t) sont en quadrature (i.e. ϕ0 = ±π). En revanche, le signal est propor-
tionnel au terme d’amplitude si Srf(t) est en phase ou en opposition de phase avec Slo(t) (i.e.
ϕ0 = 0 ou ϕ0 = π).
En pratique, la dissymétrie résiduelle du mélangeur ne permet pas la correspondance du
maximum de sensibilité en phase avec le minimum de sensibilité en amplitude. Le signal en sortie
du mélangeur dépend de αlo(t), αrf(t) et ϕ(t), la contribution des différents termes dépendant
de plusieurs paramètres expérimentaux et principalement de ϕ0. Pour prendre en compte ces
effets, nous exprimons le signal en sortie de mélangeur comme suit :
Smix(t) ≈ S(0)mix + grf(ϕ0)αrf(t) + glo(ϕ0)αlo(t)− ηmixArfϕ(t) sin (ϕ0) (3.6)
avec grf(ϕ0) (respectivement glo(ϕ0)) le coefficient de transmission des fluctuations d’amplitude
par la voie « rf » (respectivement « lo ») du mélangeur.
Un réglage précis de la différence de phase ϕ0 permet d’optimiser le ratio « sensibilité en
phase sur sensibilité en amplitude » [131]. Un optimum n’est cependant pas évident à définir
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dans le cas particulier où la voie « lo » est entachée d’un bruit d’amplitude élevé. Il convient donc
d’étudier la réponse du discriminateur de fréquence optoélectronique dans un tel cas. Pour cela,
nous caractérisons la sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence optoélectronique
afin de déterminer l’allure générale du signal Smix(t) en fonction du déphasage ϕ0.
Sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence optoélectronique
La caractérisation de la sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence est réalisée
avec le banc de mesure schématisé figure 3.1. Le signal d’un laser monomode est modulé à
quelques gigahertz par un modulateur d’intensité du type Mach-Zehnder (MZM) puis injecté
dans le discriminateur de fréquence optoélectronique. Un analyseur de réseau vectoriel - égale-
ment appelé par l’acronyme anglais VNA (Vector Network Analyzer) - module l’amplitude du
signal microonde via une entrée modulation du synthétiseur et analyse le signal en sortie de
mélangeur. Nous considérons les fluctuations d’amplitude et de phase du synthétiseur comme
négligeables devant les termes de modulation. Un contrôleur de phase est placé sur un bras du
discriminateur de fréquence afin d’observer l’évolution de la sensibilité en amplitude en fonction
de ϕ0. Finalement, le discriminateur de fréquence est implémenté avec une fibre optique de
1 km équivalent à un retard de τ= 5 µs afin d’accentuer l’effet du retard. Notons que le VNA
n’analyse que la composante grf(ϕ0)αrf(t)+ glo(ϕ0)αlo(t) du signal Smix(t). De plus, dans le cas
du discriminateur de fréquence optoélectronique, nous avons αrf(t) = αlo(t− τ)
L = 1 km A
A
Laser MZM
Générateur 
de signaux
VNA
Modulation
à 4,5 GHz
Entrée AM
φ
Srf
Slo
Smix
Figure 3.1 – Schéma du banc développé pour mesurer la sensibilité en amplitude du
discriminateur de fréquence. MZM : Modulateur Mach-Zenhder, VNA : Analyseur de réseau
vectoriel, A : Amplificateur.
Nous pouvons ainsi mesurer la sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence im-
plémenté dans l’oscillateur accordable présenté dans le chapitre 2. Nous caractérisons également
la réponse du dispositif implémenté avec un autre mélangeur ainsi que pour des fréquences de
la porteuse microonde variant entre 3,5 et 5,5 GHz. Les résultats détaillés sont présentés en
annexe 3.B.
La figure 3.2 montre une réponse typique du dispositif. Celle-ci est obtenue avec le discrimi-
nateur de fréquence implémenté dans le chapitre 2 et pour une porteuse microonde f = 4,5 GHz.
Quatre cas spécifiques distincts sont observés lorsque ϕ0 varie entre 0 et π, ces mêmes cas étant
répétés sur l’intervalle π et 2π. La différence de sensibilité mesurée entre les deux intervalles
pour un même cas est attribuée aux dissymétries résiduelles du mélangeur.
La courbe 1 correspond au cas où Srf(t) et Slo(t) sont presque en phases - i.e ϕ0 ≈
kπ, (k ∈ N). La sensibilité en amplitude y est indépendante de l’écart en fréquence avec la
porteuse. En supposant que pour ce point de fonctionnement le discriminateur de fréquence est
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plus sensible à αrf(t), nous en déduisons que grf (ϕ0) ≫ glo (ϕ0). La réponse du dispositif est
ainsi identique au cas d’un mélangeur parfait et correspond théoriquement à la sensibilité en
amplitude maximale du discriminateur de fréquence. Cette mesure est donc utilisée pour nor-
maliser les résultats suivants notamment pour compenser la bande passante limitée de l’entrée
de modulation du synthétiseur.
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Figure 3.2 – (a) Sensibilité relative du discriminateur de fréquence à une modulation
d’amplitude pour huit valeurs spécifiques de la différence de phase ϕ0 (cas du mélangeur
« ZX05-153-S+ » de Mini-Circuits). (b) S(0)mix et ϕ0 pour ces différents cas.
La courbe 2 correspond au cas où Srf(t) et Slo(t) sont proches de la quadrature - i.e
ϕ0 ≈ (2k + 1)π/2, (k ∈ N). Dans cette situation, la sensibilité en amplitude est également
indépendante de la fréquence des fluctuations mais est plus faible que pour le cas 1.
En dehors de ces deux points de fonctionnement, nous observons une modulation de la sen-
sibilité en amplitude de période 1/τ . Les courbes 3 et 4 correspondent ainsi aux deux valeurs
de ϕ0 présentant les plus grandes extinctions. Nous interprétons ces résultats comme une som-
mation cohérente des termes αrf(t) et αlo(t). Puisque αlo(t) = αrf(t − τ), ceux-ci interfèrent
induisant une évolution périodique de la sensibilité en amplitude de Smix(t) (respectivement
proportionnel à cos2 (πfτ) et sin2 (πfτ)). Les courbes 3 et 4 correspondent respectivement au
cas grf (ϕ0)Arf = glo (ϕ0)Alo et grf (ϕ0)Arf = −glo (ϕ0)Alo. Nous en déduisons également que
la courbe 2 correspond à une prédominance du terme αlo(t) dans le signal de sortie du discri-
minateur de fréquence. Nous avons alors grf (ϕ0)≪ glo (ϕ0).
Les courbes de l’annexe 3.B montrent que la sensibilité du discriminateur de fréquence au
terme de modulation d’amplitude injecté sur la voie « lo » diminue avec l’augmentation de la
fréquence de modulation. Il résulte une diminution de la sensibilité en amplitude du dispositif
avec l’augmentation de la fréquence de la porteuse lorsque les signaux Srf(t) et Slo(t) ne sont
pas en phase.
Ces résultats montrent que le couplage amplitude-phase ne peut pas être optimisé en même
temps pour tous les écarts en fréquence avec la porteuse. Cependant bien que la sensibilité en
amplitude du discriminateur de fréquence dépende du mélangeur utilisé, il existe toujours un
optimum permettant d’améliorer les performances proche de la porteuse microonde. Dans le
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cas où l’on souhaite optimiser le comportement proche porteuse, celui-ci correspond au point de
fonctionnement de la courbe 4 où grf (ϕ0)Arf ≈ −glo (ϕ0)Alo. Nous utilisons cette observation
afin d’améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique. Notons que pour ce point
de fonctionnement, une forte sensibilité en amplitude est observée pour des écarts en fréquence
avec la porteuse proche de 1/2τ (≈ 100 kHz pour une fibre de 1 km et 1 MHz pour une fibre de
100 m). Cette remontée peut alors limiter l’efficacité de cette technique pour des longueurs de
fibre optique trop importantes.
3.1.2 Optimisation de la pureté spectrale de l’oscillateur
Nous avons vu dans le chapitre 2 que la conversion du bruit d’amplitude vers le bruit
de phase limite la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique accordable. L’étude du
discriminateur de fréquence montre que cette sensibilité en amplitude peut être réduite autour
de la porteuse en choisissant correctement son point de fonctionnement - i.e. en contrôlant le
déphasage ϕ0, c’est à dire en fixant la tension en sortie du mélangeur. Lorsque la boucle de
stabilisation est verrouillée, cette tension est imposée par le premier étage du filtre de boucle
(paragraphe 2.2.1). Il est donc nécessaire de modifier l’architecture de notre filtre de boucle
pour autoriser l’optimisation du point de fonctionnement du mélangeur. Nous validons ensuite
cette optimisation en caractérisant la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique.
Modification du filtre de boucle
Nous nous intéressons dans un premier temps au premier étage du filtre de boucle. Le schéma
du filtre modifié est donné figure 3.3. Un circuit sommateur passif est ajouté avant le premier
étage d’intégration. La sortie du mélangeur est connectée sur l’entrée 1 de la carte et une tension
continue réglable délivrée par un circuit électronique alimenté par batteries (annexe 3.A) est
injectée sur l’entrée 2. L’étage intégrateur imposant une tension moyenne nulle sur l’entrée V +
de l’amplificateur opérationnel, il est possible d’exprimer la tension moyenne du signal issue du
mélangeur en fonction de la tension de l’entrée 2 (notée V2) comme :
S(0)mix = −
R11
R12
V2 (3.7)
avec R11 la valeur de la résistance entre l’entrée 1 (respectivement R12 la valeur de la résistance
entre l’entrée 2) et l’entrée V + de l’amplificateur opérationnel. Il est ainsi possible d’optimiser
la valeur du déphasage ϕ0 via la tension appliquée sur l’entrée 2 de la carte.
Nous ajoutons également un quatrième étage de gain en sortie de la carte. Contrairement
au troisième étage qui est un montage passif (diviseur de tension), ce nouvel étage peut fournir
un gain positif et ainsi améliorer les performances de la boucle pour des signaux de faibles
puissances. Nous implémentons maintenant ce nouveau filtre de boucle dans l’oscillateur opto-
électronique.
Caractérisation de la pureté spectrale de l’oscillateur
Le schéma de l’oscillateur optoélectronique modifié est présenté figure 3.4. Le discriminateur
de fréquence est implémenté avec le mélangeur Miteq étudié dans la partie précédente. La pureté
spectrale du signal après optimisation de la boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique
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C23 = 4,7nF
C11 = 4,7 nFR12 = [10-210]Ω
+
_
+
_
Entrée 1 
(mélangeur)
R13 = 33Ω
R23 = [33-233]Ω
R21 = 1 kΩ
R22 = [0,01-1]kΩ
C22 = 4,7µF
R32 = 50 Ω
C31 = 10 µFR31= 0-1] kΩ
Sortie
R11 = 15Ω
Entrée 2 
(contrôle du 
biais)
R12 = 67Ω
C41 = 10 pFR41 = [33-233]Ω
+
_
R42 = 330Ω
Figure 3.3 – Schéma du filtre de boucle modifié.
est caractérisée avec un banc « PN9000 » de Europtest et le résultat présenté figure 3.5. Nous
mesurons une densité spectrale de puissance de bruit de phase inférieure à −110 dBc/Hz à
10 kHz (respectivement −27 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse microonde. Cela correspond à une
réduction de 10 dB par rapport au cas sans optimisation. Une optimisation fine des paramètres
du filtre de boucle a également permis d’augmenter la bande passante d’asservissement de
500 kHz à 1 MHz et de réduire le bruit de 15 dB à 100 kHz de la porteuse.
τε
Discriminateur de fréquence 
électro-optique
Sortie électrique
A
A
Entrée de 
modulation
Tension de 
polarisation du 
PLZT
Sortie Optique
Filtre de 
boucle
Diode @ 975 nm P45°
50%
50%
Tension de 
polarisation 
du mélangeur
Figure 3.4 – Schéma de l’oscillateur optoélectronique largement accordable modifié afin
d’optimiser le point de fonctionnement du mélangeur (P45◦ : Polariseur orienté à 45◦, A :
amplificateur microonde).
Pour un écart de fréquence avec la porteuse inférieur à 100 Hz, le bruit de phase du battement
correspond à la limite théorique calculée par le modèle (paragraphe 2.2.2 ). Pour des écarts
de fréquence plus élevés, ces deux courbes ne coïncident plus. Cette évolution s’explique par la
technique utilisée pour réduire la sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence. Celle-
ci permet une réjection optimale du couplage amplitude phase seulement autour de la porteuse.
Cependant, son effet diminue lorsque l’écart en fréquence avec la porteuse tend vers 1/2τ (cf
figure 3.2). Cette optimisation permet néanmoins une réduction comprise entre 10 et 15 dB sur
l’ensemble de la bande passante d’asservissement.
Nous nous intéressons maintenant à l’accordabilité de l’oscillateur et à l’évolution de la
pureté spectrale du signal en fonction de la fréquence du battement.
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Figure 3.5 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable sans et avec optimisation du point de fonctionnement du
mélangeur et la limite théorique calculée par le modèle à partir du bruit des amplificateurs
microondes (fréquence du battement fbat = 3,5 GHz).
Accordabilité de l’oscillateur
Nous avons vu au chapitre 2 que la fréquence de fonctionnement de l’oscillateur correspon-
dait à la fréquence de verrouillage de la boucle optoélectronique la plus proche de la fréquence
naturelle du battement. Cette dernière est définie par la tension appliquée sur les électrodes
de l’élément électro-optique. Il est alors possible d’accorder la fréquence de fonctionnement de
l’oscillateur en modifiant la tension appliquée sur la céramique de PLZT. Le laser autorise la
génération d’un battement entre 0 et 13 GHz. Les composants microondes utilisés pour le dis-
criminateur de fréquence autorisent une plage de fonctionnement théorique de la boucle d’as-
servissement de 2,0 à 5,9 GHz. Nous caractérisons la pureté spectrale de l’oscillateur microonde
pour des fréquences d’oscillation comprises entre 2,5 et 5,5 GHz.
Le modèle théorique de l’oscillateur suggère que la pureté spectrale de l’oscillateur est indé-
pendante de la fréquence microonde. L’étude de la sensibilité en amplitude du discriminateur de
fréquence a cependant montré que le couplage amplitude-phase dépendait de la fréquence de la
porteuse. Grâce à une optimisation fine du point de fonctionnement du mélangeur et des para-
mètres du filtre de boucle, nous parvenons cependant à réduire significativement la sensibilité en
amplitude du discriminateur de fréquence pour toutes les fréquences microondes. Des densités
spectrales de puissance de bruit de phase similaires sont ainsi mesurées entre 2,5 et 5,5 GHz
(figure 3.6).
Pour une fréquence de battement de 2,5 GHz, nous mesurons une densité spectrale de puis-
sance de bruit légèrement supérieure sur la plage de fréquence 100 Hz-10 kHz. Cette observation
est cohérente avec les résultats de l’annexe 3.B qui montrent une sensibilité en amplitude du dis-
criminateur de fréquence plus importante pour les faibles fréquences de porteuse de microonde.
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Figure 3.6 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable optimisé pour différentes fréquences de battement. À
5,5 GHz, la bande passante des amplificateurs microondes limite l’efficacité de la boucle de
stabilisation entre 1 kHz et 1 MHz.
À 5,5 GHz, la diminution du gain des amplificateurs microondes limite l’efficacité de la boucle
de stabilisation et induit une réduction de la bande passante d’asservissement. Finalement, hors
de la plage de fonctionnement des amplificateurs, la faiblesse des signaux envoyés au mélangeur
ne permet pas le verrouillage de la boucle d’asservissement.
3.1.3 Conclusion de la réduction de la conversion du bruit d’amplitude vers
le bruit de phase par le mélangeur
Nous avons présenté dans cette section la réduction du couplage amplitude-phase dans le
discriminateur de fréquence optoélectronique induit par le mélangeur doublement équilibré.
Pour cela, la sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence optoélectronique a été
caractérisée avec un interféromètre fortement déséquilibré (1 km de fibre optique équivalent à un
retard τ = 5 µs). Nous avons montré qu’il était possible de réduire le couplage amplitude-phase
dans le discriminateur de fréquence en contrôlant le point de fonctionnement du mélangeur. La
suppression du couplage n’étant cependant pas possible pour toutes les fréquences, nous avons
choisi d’optimiser la pureté spectrale du signal autour de la porteuse microonde.
Le réglage fin du point de fonctionnement du mélangeur et l’optimisation des paramètres
du filtre de boucle ont permis d’atteindre la limite de bruit théorique calculée par le modèle
de l’oscillateur pour des écarts en fréquence à la porteuse inférieurs à 100 Hz. Cette limite est
fixée par le bruit résiduel des amplificateurs microondes. Une densité spectrale de puissance de
bruit de phase de −27 dBc/Hz à 10 Hz (respectivement −110 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse
a ainsi été mesurée.
Nous avons confirmé expérimentalement que cette limite ne dépend pas de la fréquence de
fonctionnement de l’oscillateur. Des densités spectrales de puissance de bruit de phase similaire
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ont été mesurées pour des fréquences comprises entre 2,5 et 5,5 GHz grâce à l’optimisation
du point de fonctionnement du mélangeur et des paramètres du filtre de boucle. Cette plage
de fréquence est limitée par la bande passante des composants microondes utilisés dans le
discriminateur de fréquence optoélectronique et notamment les amplificateurs.
La figure 3.7 compare la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique accordable avec
celle des meilleurs oscillateurs accordables présentés dans le chapitre 1. Les résultats obtenus
avec notre architecture sont à l’état de l’art avec des performances supérieures aux systèmes
électroniques et, à basse fréquence, similaires à celle d’un oscillateur YIG. De plus, la pureté
spectrale de l’oscillateur optoélectronique accordable est compatible avec les spécifications de-
mandées pour des applications de guerre électronique.
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Figure 3.7 – Comparaison entre les densités spectrales de puissance de bruit de phase du
signal microonde délivré par l’oscillateur accordable avec la pureté spectrale des meilleurs
oscillateurs accordables présentés dans le chapitre 1. (a) oscillateur à résonateur YIG et
accordable entre 2 et 5 GHz commercialisé par Gigatronics (source : [31]) ; (b) oscillateur
optoélectronique à résonateur YIG accordable entre 0 et 16 GHz (source : [87]) ; (c) os-
cillateur optoélectronique à filtre de Bragg accordable entre 3 et 28 GHz (source : [88]) ;
(d) oscillateur optoélectronique à micro-résonateur optique accordable entre 0 et 15 GHz
(source : [89]).
Pour un écart en fréquence avec la porteuse supérieur à 100 Hz, les performances de l’oscil-
lateur sont toujours limitées par le couplage amplitude-phase que notre optimisation ne permet
pas de supprimer totalement. Afin de supprimer ce couplage résiduel, nous étudions dans la
prochaine section le mécanisme de conversion du bruit d’amplitude optique vers le bruit de
phase microonde dans l’oscillateur.
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3.2 Conversion du bruit d’intensité de la source optique vers le
bruit de phase micronde dans les photodiodes
Nous montrons dans cette partie que la pureté spectrale de notre oscillateur peut être dé-
gradée par un couplage intensité optique - phase microonde dans les photodiodes. La conversion
du bruit d’intensité du laser en bruit de phase microonde dans les photodiodes a été étudiée
en régime impulsionnel pour des longueurs d’onde de 980 nm, 1,3 µm et 1,5 µm [133–136]. Le
phénomène a également été caractérisé pour un laser à 1,3 µm modulé à 10 GHz [52] et le mé-
lange hétérodyne de deux lasers fibrés opérant autour de 1,5 µm et séparés de 20 GHz [137]. Il
est intéressant d’étudier ce phénomène dans les conditions expérimentales de notre oscillateur
afin d’améliorer la pureté spectrale du signal microonde. De plus, nous observerons l’influence
de la fréquence de la porteuse microonde et de la tension de polarisation de la photodiode sur
le coefficient de couplage intensité optique - phase microonde.
3.2.1 Étude de la conversion du bruit d’intensité de la porteuse optique en
bruit de phase microonde par une photodiode « PIN »
Nous commençons notre étude par définir le coefficient de couplage intensité optique - phase
microonde. Pour cela, considérons une source laser présentant des fluctuations d’intensité δPopt
autour d’une puissance moyenne ⟨Popt⟩. Nous posons φ(⟨Popt⟩) le déphasage introduit par la
photodiode lors de la conversion optique-électrique. Pour prendre en compte le couplage intensité
optique - phase microonde, nous considérons la variation de ce déphasage en fonction de la
puissance incidente. Au premier ordre, nous pouvons écrire :
δφ = δPopt
dφ
dPopt
(⟨Popt⟩) (3.8)
La densité spectrale de puissance (DSP) de bruit de phase est ainsi liée à la DSP de bruit
de puissance par la relation suivante :
Sδφ(f) = SδPopt(f)
∣∣∣∣∣ dφdPopt (⟨Popt⟩)
∣∣∣∣∣
2
(3.9)
Il vient alors :
Lδφ(f) =
⟨Popt⟩2
2
∣∣∣∣∣ dφdPopt (⟨Popt⟩)
∣∣∣∣∣
2
RIN(f) (3.10)
avec RIN(f) la densité spectrale de puissance de bruit d’intensité relative.
Nous définissons ainsi le facteur de conversion de bruit d’intensité optique vers le bruit de
phase microonde tel que :
|F (Popt)| = ⟨Popt⟩√2
∣∣∣∣∣ dφdPopt (⟨Popt⟩)
∣∣∣∣∣ (3.11)
|F (Popt)| est exprimé en radians.
Dans la suite, nous caractérisons ce facteur de conversion pour le modèle de photodiode
utilisé dans l’oscillateur optoélectronique accordable.
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Dispositif expérimental
Le photodétecteur étudié est une photodiode commerciale du type « PIN » dont la structure
est schématisée figure 3.8. Cette architecture est composée d’une zone intrinsèque en Arséniure
de Gallium-Indium (InGaAs) insérée entre deux zones transparentes en Phosphure d’Indium
(InP) [134]. La polarisation de la jonction par une tension électrique continue induit un champ
électrique qui déplète la zone intrinsèque de la structure. Sous l’effet de ce champ, la paire
électron-trou générée par l’absorption d’un photon est séparée : l’électron migre vers la zone
dopée positivement, le trou vers la zone dopée négativement [138]. La photodiode étudiée pré-
sente une zone d’absorption de 30 µm de diamètre, une bande passante théorique de 18 GHz, un
rendement de conversion optique-électrique de 0,8 A/W et un courant de saturation de 16 mA
(données typiques fournies par le constructeur).
Figure 3.8 – Schema de la structure de la photodiode PIN caractérisé (source : Joshi et
al. [134]).
La liaison optique hyperfréquence utilisée pour caractériser la photodiode est présentée fi-
gure 3.9. Elle est composée d’un laser à fibre amplifié émettant à 1,5 µm, d’un modulateur
Mach-Zehnder (MZM) de 10 GHz de bande passante, d’un atténuateur optique variable et de
la photodiode étudiée. L’intensité optique est modulée par un signal sinusoïdal de puissance
−7 dBm généré par un analyseur de réseau vectoriel (VNA). La fréquence de modulation de ce
signal varie linéairement entre 2 et 10 GHz. Le signal microonde délivré par la photodiode est
ensuite envoyé sur le VNA. L’analyse du signal par l’appareil permet d’extraire le gain de la
liaison optique hyperfréquence et le déphasage microonde du à la propagation du signal dans
le dispositif. Ces paramètres sont mesurés pour des puissances optiques variant de 2 à 24 mW,
chaque mesure correspondant à la valeur moyenne de 20 acquisitions. Notons que le biais du
modulateur est stabilisé par un contrôleur dédié (Photline MBC-DG-BT) afin de s’affranchir au
mieux des fluctuations de phase dues à ce composant. Nous pouvons donc considérer les fluc-
tuations du déphasage introduit par la photodiode comme la principale source de fluctuation
du signal de phase.
Résultats expérimentaux : influence de la fréquence de modulation
L’évolution du déphasage microonde avec la puissance optique est mesurée pour une ten-
sion de polarisation de la photodiode de 5,5 V. Les données expérimentales sont présentées
figure 3.10 (a). Les croix correspondent aux données « brutes » et les courbes continues aux
données après convolution par un filtre gaussien de 11 points de largeur. Finalement, le facteur
de conversion est estimé pour chaque fréquence à partir des données filtrées avec l’équation 3.11.
Les résultats sont présentés figure 3.10 (b).
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Figure 3.9 – Schéma du banc développé pour mesurer les variations de la phase du signal
microonde se propageant dans la liaison optique hyperfréquence en fonction de la puissance
optique. MZM : Modulateur Mach-Zenhder, VNA : Analyseur de réseau vectoriel.
Il apparaît que le déphasage introduit par la photodiode pendant la conversion optique-
électrique dépend de la puissance du faisceau optique incident. De plus, l’amplitude de ces
variations augmente avec la fréquence du signal microonde. Une plage de variation du déphasage
comprise entre 0 et 8 degrés est mesurée à 2 GHz contre 0 et 12 degrés à 7 GHz. Pour chaque
fréquence, la dérivée de la phase s’annule pour une puissance optique de quelques milliwatts.
Cette annulation de la pente de phase correspond à l’annulation du facteur de conversion.
Notons cependant que celle-ci est à plus haute puissance lorsque la fréquence est plus basse :
une puissance d’annulation proche de 10 mW est mesurée à 2 GHz contre 7 mW à 7 GHz et 6 mW
à 10 GHz. La deuxième annulation de la dérivée de la phase observée aux hautes fréquences de
modulations est imputée à la saturation de la photodiode.
Selon les travaux publiés par Williams [139, 140], nous pouvons penser que ces résultats
s’expliquent par une variation de la vitesse des porteurs (électrons et trous) dans la photodiode
avec la puissance optique incidente. L’augmentation du nombre de porteurs dans la zone déplétée
génère un champ électrique contraire au champ électrique statique 1, ce qui modifie la vitesse
des porteurs. Cet écrantage du champ électrique induit par les paires électron-trou est appelé
effet de charge d’espace. La diminution du champ électrique dans la jonction peut, dans un
premier temps, entraîner une augmentation de la vitesse des électrons (diminution du temps
de transit des électrons) améliorant ainsi la réponse de la photodiode [139]. Cela se traduit par
une légère augmentation de la phase mesurée. Cependant, une diminution trop forte du champ
électrique dans la structure PIN entraîne une chute rapide de la vitesse des porteurs dans la
jonction. La transition entre les deux régimes induit alors un changement de signe de la dérivé
de la courbe de phase et donc une annulation du facteur de conversion F (Popt). Finalement,
un écrantage trop important du champ statique limite la génération de nouveaux porteurs et
conduit à la saturation de la photodiode.
Ces effets peuvent expliquer le profil de phase mesuré et sont sont d’autant plus visibles
que la fréquence du signal microonde est élevée. Dès lors, nous observons une diminution de la
puissance optique correspondant à l’annulation du facteur de conversion avec l’augmentation
de la fréquence. Dans le prochain paragraphe, nous nous intéressons à l’effet de la tension de
polarisation de la jonction sur le déphasage microonde.
1. Champ électrique de la jonction en l’absence de lumière et imposé par la tension de la polarisation de la
photodiode
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Figure 3.10 – (a) Phase relative du signal après propagation dans la liaison optique hy-
perfréquence en fonction de la puissance optique injectée sur la photodiode. (Points : don-
nées expérimentales, courbes continues : données filtrées par une filtre gaussien de 11 points
de largeur) (b) Facteur de conversion du bruit d’intensité optique en bruit de phase mi-
croonde en fonction de la puissance optique et exprimé en degré (valeurs calculées avec
l’équation 3.11 à partir des données filtrées).
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Résultats expérimentaux : influence de la tension de polarisation de la photodiode
La tension de polarisation de la photodiode agit directement sur le temps de transit des
porteurs et sur la puissance de saturation du composant. Nous avons donc étudié l’évolution du
déphasage microonde en fonction de la tension de polarisation de la photodiode. Les données
expérimentales et le facteur de conversion sont présentés figure 3.11 pour une fréquence de
modulation microonde fixée à 3 GHz et une tension de polarisation variant de 2,5 à 5,5 V.
L’ensemble des résultats sont présentés dans l’annexe 3.C.
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Figure 3.11 – (a) Phase relative du signal après propagation dans la liaison optique
hyperfréquence en fonction de la puissance optique injectée sur la photodiode. (Points :
données expérimentales, courbes continues : données filtrées par une filtre gaussien de 11
points de largeur) (b) Facteur de conversion du bruit d’intensité optique en bruit de phase
microonde en fonction de la puissance optique et exprimé en degré (valeurs calculées avec
l’équation 3.11 à partir des données filtrées).
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Une augmentation de l’amplitude de variation du facteur de conversion est observée avec
la puissance optique lorsqu’on diminue la tension de polarisation de photodiode. Le coefficient
de couplage intensité-phase varie entre 0 et 22 degrés lorsque la photodiode est polarisée à
2,5 V contre une plage de variation entre 0 et 10 degrés pour une tension de polarisation de
5,5 V. Dans tous les cas il existe une puissance telle que la dérivée de la phase est nulle. Cette
puissance diminue avec la baisse de la tension de polarisation de la photodiode. L’annulation
de la conversion du bruit d’intensité optique vers le bruit de phase microonde est obtenue avec
9,5 mW à 5,5 V contre 5,5 mW à 2,5 V. Finalement, nous observons l’apparition d’extrema
locaux sur la courbe du facteur de conversion avec la diminution de la tension de polarisation
de la photodiode. Un second point de fonctionnement permettant la réjection du couplage RIN-
bruit de phase microonde est ainsi observé lorsque la photodiode fonctionne en régime très
saturé (puissance optique proche de 22 mW et une tension de polarisation de 2,5 V).
Cette observation est en accord avec notre interprétation des résultats du paragraphe pré-
cédent. En effet, la diminution de la tension de polarisation de la photodiode décroit avec le
champ statique de la jonction « PIN ». L’effet de charge d’espace dans la zone déplétée apparaît
alors pour une puissance optique plus faible et diminue la puissance de saturation de la pho-
todiode. L’écrantage du champ statique par le champ électrique induit alors une chute rapide
de la vitesse des porteurs et la compression du signal microonde. Les non-linéarités présentes
dans une jonction « PIN » saturée peuvent finalement expliquer les fluctuations de la phase du
signal observées dans ce régime de fonctionnement [133,139].
Notons que dans le boîtier du photodétecteur, la jonction «PIN » est montée en série avec une
résistance de 50 Ω. L’augmentation du photocourant avec la puissance optique injectée dans la
photodiode accroît la dépolarisation de la jonction. Les mesures de la phase ont été également
réalisées avec un té de polarisation en sortie de photodiode. Cette opération court-circuite
la résistance de 50 Ω et limite la dépolarisation de la jonction « PIN » avec l’augmentation
du photocourant. Les résultats sont présentées dans annexe 3.C . Ils montrent une évolution
similaire du déphasage microonde mais avec une amplitude de variation plus faible. Ce résultat
tend ainsi à confirmer l’interprétation du phénomène.
Conclusions de ces résultats
Nous avons vu dans cette étude que la conversion du bruit d’intensité en bruit de phase
par une photodiode « PIN » dépend de plusieurs facteurs : la puissance optique, la fréquence
du signal microonde et la tension de polarisation de la photodiode. Eliyahu et al. a démontré
dans [52] la réduction de la conversion du bruit d’intensité optique vers le bruit de phase dans
un oscillateur optoélectronique par l’optimisation de la puissance optique injectée sur le photo-
détecteur. Les « faibles » puissances optiques injectées sur les photodiodes limitent cependant
l’application de cette méthode pour l’oscillateur optoélectronique accordable. Nous proposons
donc dans la prochaine partie d’améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique
accordable en optimisant la tension de polarisation des photodiodes.
3.2.2 Optimisation de la pureté spectrale de l’oscillateur
Nous avons montré dans la section précédente que l’optimisation du point de fonctionne-
ment du mélangeur permet d’améliorer le bruit de phase proche porteuse de l’oscillateur op-
toélectronique accordable. Cependant, la réponse en amplitude de discriminateur de fréquence
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optoélectronique ne permettait pas de réduire le couplage amplitude-phase pour des écarts en
fréquence supérieurs à 100 Hz. Nous montrons dans la suite que l’optimisation de la tension de
polarisation de la photodiode couplée avec le réglage du biais de mélangeur microonde permet
d’améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur au delà de 100 Hz.
Nous présentons d’abord le protocole mis en œuvre afin d’optimiser le point de fonction-
nement des deux photodiodes de l’oscillateur. Un signal optique modulé en amplitude autour
de 1 kHz est couplé au signal bifréquence délivré par le laser. Lorsque les tensions de polari-
sation des photodiodes ne sont pas optimisées, la conversion de la modulation d’amplitude en
modulation de phase conduit à l’observation d’un pic à 1 kHz sur la courbe de bruit de phase.
Le dispositif expérimental est présenté sur la figure 3.12. Dans un premier temps, le signal op-
tique modulé en amplitude est couplé au signal bifréquence en sortie de la fibre optique avec
un coupleur 99-1. Le coefficient de conversion amplitude-phase des photodiodes dépendant de
la puissance optique, la puissance optique du signal modulé est choisie telle que la puissance
optique en sortie du coupleur soit égale à la puissance du signal bifréquence en sortie de la fibre
optique de 100 m. La tension appliquée sur la photodiode est alors ajustée afin de supprimer le
pic de modulation du spectre du bruit de phase. Le signal modulé en amplitude est ensuite cou-
plé au signal bifréquence dans le second bras de l’interféromètre. La puissance du signal modulé
est réglée afin de conserver la puissance optique moyenne sur la seconde photodiode. La tension
de polarisation de cette dernière est alors optimisée. Finalement, le signal modulé en amplitude
est injecté avant le discriminateur de fréquence afin d’être détecté sur les deux photodiodes.
Nous vérifions alors l’absence de pic de modulation sur le spectre du bruit de phase.
La figure 3.13 présente les courbes de densités spectrales de puissance de bruit de phase de
l’oscillateur accordable sans et avec optimisation des tensions de polarisation des photodiodes
pour une porteuse microonde de 3,5 GHz. Ces résultats ont été obtenus avec un banc de mesure
de bruit de phase Agilent E5052B. Un mauvais réglage des tensions de polarisation des photo-
diodes de l’oscillateur induit une forte conversion du bruit d’intensité optique vers le bruit de
phase microonde. Celle-ci se traduit expérimentalement par le profil « incurvé » de la courbe de
densité spectrale de puissance de bruit pour des écarts de fréquence avec la porteuse comprise
entre 100 Hz et 20 kHz. Nous mesurons ainsi une densité spectrale de puissance de bruit de
phase de −70 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse microonde et de −105 dBc/Hz à 10 kHz de la
porteuse microonde.
L’optimisation des tensions de polarisation des photodiodes améliore significativement la
pureté spectrale du signal délivré par l’oscillateur avec une réduction supérieure à 10 dB de
la courbe de bruit de phase à 1 kHz de la porteuse microonde et d’environ 15 dB à 3 kHz de
la porteuse. Nous mesurons une densité spectrale de puissance de bruit de phase inférieure à
−80 dBc/Hz à 1 kHz (respectivement inférieure à −110 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse mi-
croonde après optimisation des tensions de polarisation des photodiodes. Ces résultats corres-
pondent à une réduction de 5 dB à 1 kHz comparés aux résultats présentés au paragraphe 3.1.2.
Une comparaison plus poussée entre ces deux séries de mesure est cependant délicate. Plusieurs
mois ont séparé ces deux études à la suite desquels une dégradation de la pureté spectrale
de l’oscillateur non-optimisé a été observé. Nous attribuons cette dégradation à un désaligne-
ment de l’axe de projection du polariseur qui induit une augmentation du bruit d’amplitude du
battement.
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Figure 3.12 – Schéma du montage pour l’optimisation de la tension de polarisation de
chacune des photodiodes de l’oscillateur opto-électronique (P45◦ : Polariseur orienté à 45◦,
A : amplificateur microonde, MZM : Modulation March Zehnder, OL : Oscillateur Local).
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Figure 3.13 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable sans et avec optimisation ainsi que la limite théorique cal-
culée par le modèle à partir du bruit des amplificateurs microondes (fréquence du battement
fbat = 3,5 GHz).
3.2.3 Conclusion sur la réduction de la conversion du bruit d’intensité de
la porteuse optique en bruit de phase microonde par une photodiode
« PIN »
Nous avons présenté dans cette section la réduction du couplage intensité optique - phase
microonde dans les photodiodes « PIN ». Nous avons étudié le déphasage introduit par le photo-
détecteur dans une liaison optique hyperfréquence pour différents paramètres. Outre la puissance
optique injectée sur la photodiode, nous avons mis en évidence l’influence de la fréquence de
modulation du signal optique et de la tension de polarisation de la photodiode sur le facteur de
conversion.
L’influence de la tension de polarisation des photodiodes sur la pureté spectrale de l’oscilla-
teur optoélectronique accordable a également été observée expérimentalement. Un réglage fin du
point de fonctionnement des photodiodes a permis de réduire le bruit de phase de l’oscillateur.
Une densité spectrale de puissance de bruit de phase inférieure à −110 dBc/Hz à 10 kHz de la
porteuse a été mesurée. Ces résultats restent cependant très légèrement supérieurs à la limite
théorique calculée avec le modèle à partir du bruit des amplificateurs microondes. Des études
complémentaires seraient nécessaires notamment pour prendre en compte les fluctuations de
longueurs de la fibre optique. L’étude et la modélisation de ces phénomènes sont cependant
délicates et ne sont pas abordées dans ces travaux de thèse. Dans la suite de ce chapitre, nous
proposons des architectures alternatives permettant de réduire plus encore le bruit de phase de
l’oscillateur accordable.
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3.3 Oscillateur à double boucle à verrouillage de fréquence op-
toélectronique
Le modèle de l’oscillateur développé dans le chapitre 2 montre que la pureté spectrale proche
porteuse de l’oscillateur optoélectronique dépend du retard introduit sur un des bras du dis-
criminateur de fréquence optoélectronique. L’augmentation de la longueur de la fibre optique
accroît la sensibilité de l’interféromètre aux lentes fluctuations de phase et diminue la densité
spectrale de puissance de bruit de phase autour de la porteuse microonde. Cependant, cette
amélioration de la pureté spectrale induit nécessairement une réduction de la bande passante
d’asservissement et une dégradation des performances de bruit de l’oscillateur pour des écarts
en fréquence plus élevés.
Une solution alternative pour améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur est de stabiliser
l’oscillateur optoélectronique accordable avec deux fibres optiques de longueurs différentes. Nous
présentons dans cette partie la stabilisation du laser avec deux retards optiques.
3.3.1 Principe et modélisation de la double boucle
Le principe de cette architecture, appelée double boucle à verrouillage de fréquence optoélec-
tronique et présenté dans [115], est très similaire au dispositif classique étudié précédemment.
Le signal délivré par le laser est maintenant envoyé dans un double discriminateur de fréquence
optoélectronique (figure 3.14). Trois photodiodes convertissent le signal du laser bifréquence
en signaux électriques microondes, une directement en sortie des coupleurs 50-50, la deuxième
(respectivement la troisième) après propagation du signal dans une fibre optique équivalent à
un retard τ1 (respectivement τ2). Les deux signaux microondes retardés sont additionnés avant
d’être amplifiés et injectés dans un mélangeur doublement équilibré. Notons qu’un déphaseur
microonde mécanique permet d’ajuster la différence de phase entre les deux signaux retardés
avant leur sommation. Le signal non retardé est quant à lui injecté directement sur le voie « lo »
du mélangeur. Les signaux injectés dans le mélangeur s’écrivent donc :
slo(t) = Alo cos (2πf0t+ φmod (t) + ϕ (t)) (3.12)
srf(t) = A(1)rf cos (2πf0 (t− τ1) + φmod (t− τ1) + ϕ (t− τ1)) (3.13)
+A(2)rf cos (2πf0 (t− τ2) + φmod (t− τ2) + ϕ (t− τ2))
Le signal d’erreur délivré par le mélangeur s’écrit alors :
ϵ(t) = ϵ1(t) + ϵ2(t) (3.14)
avec ϵ1,2(t) = ηmixA(1,2)rf cos (2πf0τ1,2 + φmod (t)− φmod (t− τ1,2) + ϕ (t)− ϕ (t− τ1,2))
L’expression des fréquences de fonctionnement stables du système f (eq)bat et la linéarisation de
l’équation 3.14 ne sont pas aussi simples que dans le cas précédent. L’allure typique de ϵ(t) est
présentée figure 3.15 dans le cas A(1)rf = A
(2)
rf et τ2 = 10× τ1. Dans tous les cas, l’équation 3.14
se développe au premier ordre autour d’une fréquence d’équilibre (i.e fréquences telles que
⟨ϵ(t)⟩ ≈ 0) comme :
ϵ(t) = ∓ηmixArf
(
cos
(
ψ(k)
)
[φmod (t)− φmod (t− τ1) + ϕ (t)− ϕ (t− τ1)]
+ sin
(
ψ(k)
)
[φmod (t)− φmod (t− τ2) + ϕ (t)− ϕ (t− τ2)]
) (3.15)
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Figure 3.14 – Schéma de l’oscillateur optoélectronique largement accordable implémenté
avec une double boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique (P45◦ : Polariseur
orienté à 45◦, A : amplificateur microonde).
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avec Arf une amplitude dépendant de A(1)rf , A
(2)
rf , τ1 et τ2 et ψ(k) une phase comprise entre 0
et π/2 exprimant la contribution relative de chaque boucle dans la réponse du dispositif du
double discriminateur de fréquence optoélectronique. Ce dernier facteur dépend aussi du point
de fonctionnement de l’oscillateur f (k)eq et des amplitudes A(1)rf et A
(2)
rf .
En suivant la même démarche que dans le chapitre 2, il est possible de modéliser les éléments
de l’oscillateur dans le domaine de Laplace selon le schéma de la figure 3.16 tels que :
F1(p) = ±ηmixArf (3.16)
F3(p) =
4πKV0
p
(3.17)
K(k)(p) = cos
(
ψ(k)
)
Kτ1(p) + sin
(
ψ(k)
)
Kτ2(p) (3.18)
avec Kτ(1,2)(p) = 1 − e−pτ(1,2)(p). K(k)(p) correspond à la sensibilité en phase du double discri-
minateur de fréquence. Notons que la fonction de transfert du laser F3(p) reste identique au cas
précédent et les paramètres du filtre de boucle modélisé par F2(p) sont ajustés afin d’assurer la
stabilité de la boucle.
Sortie Optique
F3(p)F2(p)F1(p)
K(k) (p)
Laser bifréquenceFiltre de boucle
Interféromètre optique
Photodiodes + 
amplificateurs RF
Figure 3.16 – Schema équivalent de la boucle d’asservissement.
L’étude du système dans le cas général est complexe. En revanche, nous pouvons analyser
numériquement dans le cas où τ1 ≪ τ2. Il est montré dans [115] que :
• le système est stable autour des points de fonctionnement f (eq)bat si ψ(k) ∈ [0;π/2],
• il existe des points de fonctionnement stables offrant les avantages des deux boucles si
ψ(k) ∈ [0;π/4].
Il est possible de décliner un modèle équivalent à celui de la section 2.2.1 afin d’estimer le
bruit de phase du système à deux boucles. La densité spectrale de puissance de bruit de phase
en sortie du système s’exprime alors :
Sϕbat(f) =
∣∣∣∆(k)1 (2iπf)∣∣∣2 Sϕ(f) + ∣∣∣∆(k)2 (2iπf)∣∣∣2 Sb(f) (3.19)
∆(k)1 (2iπf) =
1
1 + F (2iπf)K(k) (2iπf) (3.20)
∆(k)2 (2iπf) =
(−1)F (2iπf)
1 + F (2iπf)K(k) (2iπf) (3.21)
avec Sϕ(f) la densité spectrale de puissance de bruit de phase du battement du laser bifréquence
et Sb(f) respectivement la DSP des fluctuations de phase internes de l’oscillateur.
Les limites asymptotiques des fonctions de transfert ∆(k)1 (2iπf) et ∆
(k)
2 (2iπf) en fonction
du module de la fonction de transfert F (2iπf) sont :
|F (2iπf)| → 0 ⇒ ∆(k)1 (2iπf)→ 1 et ∆(k)2 (2iπf)→ 0 (3.22)
|F (2iπf)| → ∞ ⇒ ∆(k)1 (2iπf)→ 0 et ∆(k)2 (2iπf)→
1
K(k) (2iπf) (3.23)
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L’équation 3.19 s’exprime alors :
Sϕbat(f) = Sϕ(f) si |F (2iπf)|≪ 1 (3.24)
Sϕbat(f) =
Sb(f)∣∣K(k) (2iπf)∣∣2 si |F (2iπf)|≫ 1 (3.25)
La première expression montre logiquement que le bruit du laser bifréquence n’est pas cor-
rigé si le gain de boucle est faible. A l’inverse, la seconde équation montre qu’un gain de boucle
élevé conduit à une forte réjection du bruit du laser. Dans ce cas, le bruit résiduel du batte-
ment est limité par le bruit des éléments de la boucle d’asservissement et par la sensibilité du
discriminateur.
Nous nous intéressons au comportement de l’oscillateur pour deux domaines de fréquence :
celui proche de la porteuse et autour des harmoniques de 1/τ2. Le développement au premier
ordre de K(k) (2iπf) pour f ≪ 1/τ2 donne :
K(k) (2iπf) ≈ (2iπf)
(
cos
(
ψ(k)
)
τ1 + sin
(
ψ(k)
)
τ2
)
si f ≪ 1
τ2
(3.26)
L’équation 3.25 s’exprime alors :
Sϕbat(f) ≈
Sb(f)/ (2iπf)2(
cos
(
ψ(k)
)
τ1 + sin
(
ψ(k)
)
τ2
)2 si f ≪ 1τ2 et |F (2iπf)|≫ 1 (3.27)
Nous voyons que sur le domaine proche de la porteuse, le bruit de phase de l’oscillateur
optoélectronique peut être améliorée si la relation cos
(
ψ(k)
)
τ1 + sin
(
ψ(k)
)
τ2 > τ1 est vérifiée.
En pratique, cela signifie qu’une contribution non nulle de la boucle longue permet d’augmenter
la sensibilité du double discriminateur de fréquence.
Nous exprimons également la fonction de transfert K(k) (2iπf) autour des fréquences har-
moniques de 1/τ2 comme :
K(k) (2iπf) ≈ 2iπfτ1 cos
(
ψ(k)
)
si f = 1
τ2
et f ≪ 1
τ1
(3.28)
Sϕbat(f) ≈
Sb(f)
(2iπfτ1 cos
(
ψ(k)
)
)2 si f =
1
τ2
, f ≪ 1
τ1
et |F (2iπf)|≫ 1 (3.29)
Il apparaît ainsi que tant que f ≪ 1/τ1, les harmoniques de 1/τ2 n’induisent pas une annu-
lation de la fonction de transfert K(k) (2iπf) et permet d’envisager une bande passante d’asser-
vissement plus large (figure 3.17). La stabilisation du laser bifréquence avec une double boucle
à verrouillage de fréquence optoélectronique semble donc permettre de combiner les avantages
d’un long retard et d’un retard court. Ces résultats sont maintenant vérifiés expérimentalement.
3.3.2 Résultats expérimentaux
L’oscillateur optoélectronique accordable est implémenté avec une fibre optique courte de
100 m et une fibre longue de 1 km équivalentes à des retards respectifs τ1 = 0,5 µs et τ2 = 5 µs.
Un atténuateur optique variable (non représenté sur le schéma) est placé entre la fibre de 1 km
et la photodiode afin de contrôler la contribution du long retard dans le signal délivré par le
discriminateur de fréquence. Les paramètres du filtre sont d’abord optimisés lorsque la puissance
optique en sortie de la fibre de 1 km est nulle. Cette situation correspond au cas où ψ = 0. La
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Figure 3.17 – Gain de la fonction de transfert |K(if)|2 pour une boucle à verrouillage
de fréquence optoélectronique de 100 m (τ1 ≈ 0,5 µs) et une double boucle à verrouillage de
fréquence optoélectronique de 100 m et 1 km(τ1 ≈ 0,5 µs et τ1 ≈ 5 µs) lorsque les puissances
des deux boucles sont équilibrées.
pureté spectrale de l’oscillateur est mesurée et présentée figure 3.18. Un résultat similaire au
paragraphe 3.2.2 est observé. L’augmentation de la densité spectrale de puissance de bruit de
phase sur la plage de fréquence 1 kHz - 100 kHz est due à une augmentation de la contribution
du bruit thermique des photodiodes de 6 dB suite à l’introduction du second coupleur 50-50
dans l’architecture. Nous mesurons alors une densité spectrale de puissance de bruit de phase
de −80 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse microonde et de −108 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse.
La contribution du long retard dans la réponse du double discriminateur de fréquence opto-
électronique est ensuite progressivement augmentée en ajustant l’atténuateur entre la fibre de
1 km et la photodiode. La pureté spectrale de l’oscillateur est mesurée pour une faible contri-
bution du long retard (i.e. 0 < ψ ≪ π/4) puis une contribution équivalente des deux retards
ψ ≈ π/4. Les résultats sont présentés figure 3.19.
Comme le laissait supposer le modèle, nous observons une amélioration de la pureté spec-
trale de l’oscillateur optoélectronique accordable avec l’augmentation de la contribution de la
fibre longue. Pour une faible contribution de la boucle de 1 km, nous mesurons une densité
spectrale de puissance de bruit de −85 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse et de −113 dBc/Hz à
10 kHz. Cela correspond à une réduction uniforme du bruit de 5 dB sur toute la bande passante
d’asservissement comparé au cas de la seule boucle de 100 m.
Bien que le bruit de phase basse fréquence continue de décroître lorsque les contributions
des deux boucles s’équilibrent, nous observons également une dégradation de la pureté spectrale
du signal sur la plage de fréquence 100 Hz - 20 kHz. Nous mesurons alors une densité spectrale
de puissance de bruit de −83 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse microonde et de −11 dBc/Hz à
10 kHz de la porteuse microonde. Ce résultat correspond à une réduction du bruit de phase de
11 dB à 10 Hz de la porteuse mais seulement de 4 dB à 10 kHz de la porteuse comparé au cas
de la seule boucle de 100 m.
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Figure 3.18 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable pour une seule boucle de 100 m et une double boucle de
stabilisation de 100 m et 1 km (cas où psi = 0) (fréquence du battement fbat = 3,5 GHz).
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Figure 3.19 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du signal microonde
délivré par l’oscillateur accordable pour une double boucle de stabilisation 100 m et 1 km
(fréquence du battement fbat = 3,5 GHz).
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Le profil de la courbe laisse penser que l’augmentation de la densité spectrale de puissance
de bruit de phase est due au couplage amplitude-phase. L’étude expérimentale semble également
montrer que le facteur de conversion ne peut pas être réduit significativement par l’optimisation
de la tension en entrée du filtre de boucle. En effet, le point de fonctionnement du mélangeur
correspondant à la réjection maximale du couplage amplitude-phase pour la boucle de 100 m et
de 1 km semble ne pas correspondre à une solution stable de l’asservissement.
3.3.3 Conclusion sur l’oscillateur à deux boucles
Nous avons présenté l’implémentation d’une double boucle à verrouillage de fréquence op-
toélectronique pour améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique accordable.
Cette architecture, similaire à la précédente, permet de bénéficier des avantages de deux retards,
un « long » et un « court ». On peut montrer numériquement que les conditions de fonctionne-
ment du système autorisent le verrouillage de la double boucle d’asservissement.
Nous mesurons une densité spectrale de puissance de bruit de −85 dBc/Hz à 1 kHz de
la porteuse microonde et de −113 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. Cela correspond à une
réduction de 5 dB du bruit comparé au cas de la seule boucle de 100 m. Une amélioration de
la pureté spectrale de l’oscillateur supérieure à 10 dB a même été mesuré à 10 Hz au détriment
du bruit pour des écarts de fréquence avec la porteuse compris entre 100 Hz et 20 kHz. Cette
dégradation du bruit sur cette plage de fréquence semble être induite par une conversion du
bruit d’amplitude vers le bruit de phase plus élevée que pour une seule boucle. Les nouvelles
conditions de stabilité de la boucle ne semblent pas permettre la réjection de ce phénomène via
la modification du point de fonctionnement du mélangeur. L’amélioration du bruit d’intensité
optique du laser semble donc une étape nécessaire pour améliorer significativement la pureté
spectrale de l’oscillateur. Citons notamment la technique d’absorption à deux photons qui a
déjà montré de bons résultats pour les lasers monofréquences [141] et les méthodes de réduction
de bruit actives [103, 142].
L’implémentation de plusieurs retards en parallèle semble une solution intéressante pour
améliorer la pureté spectrale proche porteuse de l’oscillateur tout en conservant une large
bande passante de correction. L’augmentation du nombre de retards est néanmoins limitée
par la complexité de mise en œuvre. En effet, un système multi-boucles ne tire partie de
l’ensemble de ses retards uniquement pour des fréquences de fonctionnement correspondant
aux multiples du plus grand commun diviseur (PGCD) des inverses des différents retards (i.e
foscil ∝PGCD(1/τ1 ;1/τ2 ;1/τ3 ;...)). De plus, l’augmentation du nombre de retards optiques et de
leurs longueurs limite la compacité du dispositif et accroît son coût (augmentation du nombre
de photodiodes, ajout de coupleurs optiques et microondes,...). Ces contraintes peuvent être
résolues par l’utilisation de résonateurs optiques. La démonstration expérimentale d’une telle
architecture est présentée dans la prochaine partie.
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3.4 Oscillateur à anneau de fibre résonant
Les résonateurs optiques sont des composants prometteurs pour le développement d’oscilla-
teurs optoélectroniques très faible bruit et compacts [56, 71, 143]. En effet lors de la résonance,
l’onde optique est confinée dans le dispositif qui se comporte alors comme un long retard. De
plus pour chaque tour de cavité, une partie de la puissance optique circulant dans le résonateur
est restituée au système. Le résonateur peut alors être vu comme une somme discrète de re-
tards dont les valeurs sont des multiples de la longueur de la cavité et dont la distribution des
puissances dépend des caractéristiques du résonateur (coefficient de couplage, pertes internes).
De nombreuses architectures de résonateurs optiques existent. Citons notamment les cavités
Fabry-Pérot formées par deux miroirs [144], les mini-résonateurs et micro-résonateurs optiques
à modes de galerie offrant des facteurs de qualité élevés et un très faible encombrement [145,146]
et les anneaux de fibre résonants simples à réaliser et pouvant atteindre plusieurs centaines de
mètres [69,86]. Ces derniers, réalisés avec des composants fibrés, sont faciles à intégrer dans un
discriminateur de fréquence. Dans cette partie, nous décrivons l’implémentation d’un anneau de
fibre résonant à la place du retard dans le discriminateur de fréquence de l’oscillateur accordable.
La plus grande partie des travaux présentés ici ont été réalisés au cours du stage de fin d’étude
d’Hadrien Lanctuit sous ma direction.
3.4.1 Développement d’un anneau de fibre résonant
Cette première section présente le développement de l’anneau de fibre qui est implémenté
dans la boucle de stabilisation du laser bifréquence. Après avoir présenté le principe des anneaux
de fibre puis le modèle développé par K. Saleh pendant sa thèse [56], nous utiliserons ces résultats
pour dimensionner notre résonateur. L’anneau de fibre est ensuite étudié expérimentalement
pour estimer ses principales caractéristiques.
Principe et modélisation d’un anneau de fibre
Un anneau de fibre résonant est une cavité optique formée d’un coupleur et d’une boucle
de fibre optique (figure 3.20 (a)). Une partie de l’onde optique injectée dans la boucle est
« piégée » dans la cavité par transmission multiple sur le coupleur. L’onde interfère avec elle-
même induisant une sélectivité en fréquence des modes se propageant dans le dispositif. Pour
ces fréquences, les interférences constructives entre l’onde injectée dans la cavité et ses images
augmentent la puissance intra-cavité et induisent un confinement de l’onde. L’ajout d’un second
coupleur dans le dispositif (figure 3.20 (b)) permet d’extraire une partie de la puissance optique
circulant dans la cavité afin d’utiliser le dispositif comme un filtre passe-bande.
Nous nous intéressons à la réponse du résonateur à une onde optique de fréquence ν. D’après
le modèle présenté dans l’annexe 3.D, il est possible d’exprimer les intensités optiques aux sorties
de l’anneau de fibre (figure 3.20 (b)) en fonction de l’intensité optique injectée et de la fréquence
par les relations :
I(1)s
I(1)e
= 1−
κ1(1−κ1−A2)
(1−κ1)
1 +A2 − 2A cos (kL) (3.30)
I(2)s
I(1)e
=
κ1κ2A2
t1t2
1 + A2 − 2A cos (kL) (3.31)
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Figure 3.20 – Schéma de principe de deux architectures d’anneaux de fibre résonants
(a) configuration avec un coupleur et (b) configuration à deux coupleurs optiques.
avec le vecteur d’onde, t(1,2) et κ(1,2) respectivement le coefficient de transmission et de couplage
en intensité des coupleurs 1 et 2, L la longueur de l’anneau de fibre, αres les pertes addition-
nelles de l’anneau (pertes de propagation dans la fibre optique, soudures optiques, pertes des
coupleurs,...), k = 2πνc le vecteur d’onde et A2 = t1t2 (1− αres).
Il est également possible d’exprimer l’intensité optique dans la cavité après le coupleur 1
comme :
Icav
I(1)e
= κ11 + A2 − 2A cos (kL) (3.32)
Ces trois fonctions, représentées sur la figure 3.21, définissent un ensemble de fréquences de
résonance :
νres =
qc
nL
, (q ∈ N) (3.33)
avec n l’indice de réfraction de la fibre.
Deux fréquences de résonance sont séparées par l’intervalle spectrale libre de la cavité, noté
∆νISL et définie comme :
∆νISL =
c
nL
(3.34)
Le facteur de qualité Q de l’anneau de fibre résonant est lié aux coefficient A relatif aux
pertes de la cavité par la relation :
Q = πνres
2 arcsin
(
1−A
2
√
A
)
∆νISL
(3.35)
Finalement lors de la résonance, les photons injectés dans le résonateur par l’entrée 1 vont
circuler dans l’anneau de fibre pendant un temps τ avant de ressortir par la sortie 2. Il est alors
possible d’associer à la cavité un retard τ et une longueur de fibre optique équivalente Leq. Nous
avons alors :
Q = πνresτ (3.36)
= πnνresLeq
c
(3.37)
L’évolution du facteur de qualité de la cavité Q en fonction de la longueur de l’anneau
de fibre est représentée figure 3.22) pour plusieurs valeurs des coefficient de couplage t1 et
t2. Nous représentons également sur cette figure la longueur équivalente de l’anneau de fibre
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Figure 3.21 – Évolution des intensités optiques aux sorties de la cavité et dans l’anneau
de fibre en fonction de la fréquence de l’onde optique et normalisées par l’intensité optique
injecté dans l’anneau (Résultats du modèle pour L = 25 m, t1 = t2 = 0,9, des pertes de
propagation dans la fibre de 0,2 dB/km et des pertes résiduelles - i.e soudures et coupleurs
- de l’anneau de 0,07 dB).
résonant Leq. Il apparaît que le facteur de qualité du résonateur augmente avec la longueur de
l’anneau de fibre et le confinement de l’onde dans le résonateur - i.e. des coefficients t1 et t2 des
coupleurs et des pertes de l’anneau. En pratique, cela signifie que le temps de vie des photons
dans l’anneau augmente lorsqu’on diminue le couplage de l’onde avec l’extérieur et les pertes de
propagation dans la cavité. L’apparition d’effets non-linéaires dans l’anneau de fibre (diffusion
Brillouin,...) limite cependant l’allongement de la cavité [56,147]. Finalement, l’augmentation du
facteur de qualité Q diminue l’intensité optique disponible en sortie du résonateur (figure 3.23).
Il en résulte une dégradation du rapport signal sur bruit dans le discriminateur de fréquence
optoélectronique qui accroît les contraintes sur le verrouillage de la boucle d’asservissement et
dégrade les performances du système.
Réalisation et caractérisation du résonateur
À partir des études numériques réalisées avec le modèle précédent et de l’expertise du la-
boratoire LAAS sur les anneaux de fibre résonant, nous choisissons d’implémenter l’anneau de
fibre avec deux coupleurs directionnels de coefficient de couplage t1 = t2 = 0,9 et une fibre
optique monomode de 25 m de long. Nous calculons un facteur de qualité optique théorique
de 4,5.108 à 1,5 µm pour des pertes de propagation dans la fibre de 0,2 dB/km et des pertes
résiduelles (soudures et coupleurs) de l’anneau de 0,07 dB. Ce facteur de qualité serait obtenu
avec une fibre optique non résonante d’environ 150 m.
Le résonateur est caractérisé avec le banc de mesure présenté figure 3.24 (a). La fréquence de
la porteuse optique est stabilisée sur une résonance de l’anneau de fibre par un asservissement de
Pound-Drever-Hall (cette architecture est présentée dans le paragraphe 3.4.3). L’onde optique
injectée dans le résonateur est modulée en amplitude par un signal microonde délivré par un
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Figure 3.22 – Facteur de qualité de l’anneau de fibre résonant en fonction de la longueur
de la cavité. La longueur équivalente du résonateur estimée grâce à la relation 3.37 est
également indiquée (Résultats du modèle pour L = 25 m, t1 = t2 = 0,9, des pertes de
propagation dans la fibre de 0,2 dB/km et des pertes résiduelles de l’anneau - i.e soudures
et coupleurs - de 0,07 dB).
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Figure 3.23 – Transmission en puissance entre l’entrée et la sortie 2 de l’anneau de
fibre en fonction du coefficient de transmission des coupleurs (Résultats du modèle pour
t1 = t2 = 0,9, des pertes de propagation dans la fibre de 0,2 dB/km et des pertes résiduelles
de l’anneau - i.e soudures et coupleurs - de 0,07 dB).
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analyseur de réseau vectoriel (VNA) et dont la fréquence décrit une rampe linéaire. Le signal
en sortie de résonateur est détecté par une photodiode rapide puis analysé par le VNA. La
fréquence de la porteuse optique étant verrouillée sur un mode de résonance de la cavité, la
puissance du signal délivré par la photodiode dépend uniquement de la transmission des bandes
latérales de modulation à travers l’anneau de fibre. Il permet alors une analyse assez fine des
modes de résonance de la cavité et plus facile que si nous avions cherché à l’implémenter dans
le domaine optique, par balayage du laser.
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Figure 3.24 – (a) Schéma du banc utilisé pour caractériser une résonance de l’anneau
de fibre (notons que la boite notée « PDH » représente l’ensemble des éléments de l’asser-
vissement de Pound-Drever-Hall détaillés dans la partie 3.4.3). (b) Spectre d’une résonance
de l’anneau de fibre. (c) Saut de phase vu par le signal autour de la résonance (fréquence
du battement fbat = 25 MHz).
Nous mesurons un intervalle spectral libre de la cavité ∆νISL = 8,34 MHz correspondant à
une longueur d’anneau de L= 25,1 m. L’analyse d’une résonance de la cavité (figure 3.24 (b))
montre une finesse de cavité de 21,4 équivalent à un facteur de qualité de 4,8.108. Ces valeurs sont
comparables au résultat du modèle calculé pour un coefficient de transmission t1 = t2= 0,905 et
des pertes résiduels de la cavité de 0,06 dB (figure 3.24 (b)). Le facteur de qualité de l’anneau
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de fibre est ainsi équivalent à celui d’une simple fibre optique non résonante d’environ 160 m
de long. Nous présentons dans la suite de cette section l’implémentation de l’anneau de fibre
résonant comme retard optique du discriminateur de fréquence optoélectronique.
3.4.2 Développement d’un laser bifréquence monoaxe doublement accor-
dable
La figure 3.24 (c) montre que l’anneau de fibre résonant présente une forte pente de phase
microonde pourvu que la fréquence optique soit asservie sur une des résonances. L’implémen-
tation de l’anneau de fibre dans le discriminateur de fréquence optoélectronique nécessite de
pouvoir verrouiller à la fois la fréquence optique et la fréquence microonde. Dans le cas d’un
laser bifréquence, cela signifie qu’il est nécessaire de verrouiller les fréquences des deux modes
du laser bifréquence sur deux modes de résonance de la cavité fibrée.
La boucle de verrouillage de fréquence optoélectronique présentée dans le chapitre précédent
permet de stabiliser la différence de fréquence entre les deux modes optiques. Afin de stabiliser
les deux fréquences du laser sur des modes de résonance de l’anneau de fibre, cette architecture
doit donc être couplée à une seconde boucle de stabilisation. Le laser « Altaïr » ne permettant
le réglage que d’une seule fréquence optique, l’utilisation de l’anneau de fibre dans l’oscillateur
optoélectronique accordable nécessite donc le développement un nouveau laser bifréquence dont
les modes optiques sont accordables indépendamment l’un de l’autre.
Description de la cavité laser
La cavité laser bifréquence doublement accordable, représentée figures 3.25, est similaire à
celle du laser « Altaïr ». Le milieu amplificateur est un disque de verre phosphate de 1 mm de
long co-dopé erbium-ytterbium. Il est pompé par une diode laser monomode opérant à 975 nm et
pouvant délivrer jusqu’à 650 mW. La cavité est fermée par un traitement diélectrique hautement
réfléchissant autour de 1,5 µm appliqué directement à une face du milieu amplificateur d’une
part et par un coupleur concave de 20 mm de rayon de courbure et de 98% de transmission
d’autre part.
Céramiques de PLZT
Verre phosphate
co-dopée Er:Yb
ν0°
ν90°
-20 mm-curvature
R=98 % @ 1550 nm
Rmax @ 1550 nm
Diode @ 975 nm 
650 mW
Étalon
d’YVO4
Entrée de 
modulation νo
Sortie optique
@ 1,53 µm
Fibre MP 
Tension de 
polarisation νo
Entrée de 
modulation νe
Tension de 
polarisation νe
Figure 3.25 – Schéma du laser bifréquence monoaxe doublement accordable.
Un étalon biréfringent en orthovanadate d’yttrium (YVO4) lève la dégénérescence en fré-
quence de la cavité et assure le fonctionnement monomode longitudinal de l’oscillation selon cha-
cun des axes de polarisation de la cavité. Le réglage de l’inclinaison de la lame d’YVO4 autorise
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l’oscillation des deux modes avec une différence de fréquence optique d’environ 10 GHz [148].
Finalement deux céramiques de PLZT, dont les axes propres définis par les électrodes sont or-
thogonaux, sont insérées dans la cavité pour contrôler indépendamment les fréquences des deux
modes.
Contrairement au laser « Altaïr », les éléments du laser sont montés sur des supports diffé-
rents et alignés sur un rail optique (figure 3.26). De plus, la cavité ainsi réalisée d’environ 1 cm
de long n’est pas régulée en température. Un isolateur optique indépendant de la polarisation
est placé en sortie de cavité pour l’immuniser contre d’éventuelles réflexions parasites. Finale-
ment un système optique permet l’injection des deux modes dans une fibre optique à maintien
de polarisation. Le laser délivre un faisceau gaussien autour de 1,53 µm d’environ 10 mW de
puissance optique et dont 6 mW sont couplées dans la fibre optique.
Figure 3.26 – Photographie du laser bifréquence doublement accordable.
Caractérisation du laser bifréquence
L’accordabilité du battement microonde en fonction de la tension appliquée sur les céra-
miques de PLZT est présentée figure 3.27. Une réponse similaire pour les deux éléments électro-
optiques est mesurée, avec une accordabilité d’environ 1,2 GHz pour une tension de 400 V (soit
une efficacité d’environ 8 kHz/V2).
La pureté spectrale du battement microonde est mesurée avec le banc présenté dans l’an-
nexe 2.A.1 et présentée figure 3.28. Le bruit de phase optique des deux modes laser sont égale-
ment caractérisés avec le banc présenté dans l’annexe 2.C.2. Nous mesurons une densité spectrale
de puissance de bruit de phase de −70 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −20 dBc/Hz à 1 kHz)
de la porteuse microonde. Comme pour le laser précédent, nous mesurons une décroissance de la
DSP du bruit de phase du battement avec l’écart en fréquence comprise entre −20 dB et −30 dB
par décade au dessus de 10 kHz. En dessous de cette fréquence, la pureté spectrale du battement
est dégradée vraisemblablement par les fluctuations thermiques, acoustiques et mécaniques de
la cavité. Notons que l’excès de bruit observé entre 300 Hz et 1,5 kHz correspond à plusieurs pics
non résolus par le banc de mesure. Ces perturbations sont également observées sur la somme
des DSP de bruit de phase des deux modes optiques. Ce bruit est d’ailleurs supérieur d’environ
40 dB au bruit du battement microonde, ce qui démontre la forte corrélation de ces fluctuations
de phase entre les deux modes et l’avantage de l’architecture d’un laser bifréquence par rapport
à deux lasers indépendants. Notons que le battement délivré par le laser doublement accordable
est plus stable à haute fréquence (>100 kHz) que celui délivré par le laser « Altaïr ».
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Figure 3.27 – Différence de fréquence entre les deux modes optiques en fonction de la
tension appliquée sur une céramique de PLZT (la tension appliquée sur la seconde céramique
de PLZT et nulle).
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Figure 3.28 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du battement microonde
et de la somme des deux modes optiques du laser bifréquence doublement accordable (fré-
quence du battement fbat= 10 GHz). A titre indicatif, la densités spectrales de puissance
de bruit de phase du battement microonde du laser « Altaïr » est également représentée.
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Le laser développé est, à notre connaissance, la première démonstration d’une cavité bifré-
quence monoaxe doublement accordable. Dans la prochaine section, ce dispositif est implémenté
dans l’oscillateur optoélectronique largement accordable.
3.4.3 Stabilisation des modes optiques d’un laser bifréquence sur les modes
de résonance d’un anneau de fibre
Nous avons vu que l’utilisation de l’anneau de fibre résonant comme retard optique né-
cessite de stabiliser les deux fréquences du laser bifréquence sur des modes de résonance de
l’anneau de fibre. Nous présentons dans cette section l’implémentation d’un asservissement de
« Pound-Drever-Hall » [76] qui permet de verrouiller une des fréquences du laser sur un mode
de résonance de l’anneau fibré. Nous démontrons son efficacité en mesurant la pureté spectrale
du mode optique stabilisé et du battement microonde. Nous implémentons ensuite la boucle de
verrouillage de fréquence optique afin de stabiliser le deuxième mode optique. Finalement, nous
caractérisons la pureté spectrale de l’oscillateur dans le domaine microonde.
Verrouillage du premier mode laser par un asservissement de « Pound-Drever-
Hall »
La technique de « Pound-Drever-Hall » (PDH) est une technique très utilisée pour verrouiller
la longueur d’onde d’un laser sur un mode de résonance d’une cavité [76, 149]. La boucle PDH
implémentée pour stabiliser un des modes optiques de notre laser est présentée figure 3.29.
Figure 3.29 – Schéma de la stabilisation de la « première » fréquence du laser sur un
mode de résonance de l’anneau de fibre.
Le mode optique que l’on souhaite verrouiller sur la résonance de l’anneau fibré, ici le mode
de fréquence νe, est modulé en fréquence par l’intermédiaire du PLZT correspondant avant
d’être injecté dans l’anneau de fibre résonant. Notons que pour assurer une bonne efficacité de
modulation, et s’affranchir de la réponse quadratique, une tension de biais est ajoutée à cette
modulation. Le signal modulé est détecté sur la sortie 1 du résonateur fibré par une photodiode
puis envoyé vers une chaîne de démodulation. Le signal d’erreur en sortie du mélangeur dépend
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alors de la différence de fréquence entre le mode optique du laser et du mode de résonance
de l’anneau fibré. Ce signal est alors filtré par un correcteur « PI2D » (filtre proportionnel,
double intégrateur, dérivé) pour assurer stabilité et performance à la boucle puis réinjecté sur
la céramique de PLZT. Notons que la réalisation de cette architecture est grandement simplifiée
par l’utilisation d’un boîtier commercial fourni par Vescent Photonics.
Les paramètres du correcteur « PI2D » sont optimisés pour améliorer au mieux la pureté
spectrale du mode optique. Le résultat est présenté figure 3.30. Nous mesurons une bande
passante d’asservissement supérieure à 100 kHz et une densité spectrale de puissance de bruit
de phase de −80 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse optique. Cela correspond à une réduction
d’environ 20 dB par rapport au cas sans asservissement.
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Figure 3.30 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du mode optique
avant et après stabilisation sur une résonance de l’anneau de fibre (fréquence du battement
fbat= 10 GHz).
Comme nous nous y attendions, le verrouillage d’un des modes optiques sur un mode de
résonance de l’anneau de fibre supprime la corrélation entre les principales composantes de
bruit des deux modes de la cavité laser. Ceci induit une dégradation de la pureté spectrale
du signal microonde comme observé sur la figure 3.31. Nous mesurons ainsi une augmentation
de la DSP de bruit de phase après asservissement d’environ 10 dB avec un niveau proche de
−60 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. Notons que pour cette mesure, un réglage différent de la
boucle d’asservissement a conduit à une bande passante d’asservissement de seulement 50 kHz.
Maintenant que le premier mode du laser est verrouillé sur un mode de résonance de l’anneau
de fibre, il est possible d’implémenter une boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique.
Verrouillage du second mode laser par une boucle à verrouillage de fréquence op-
toélectronique
Le discriminateur de fréquence optoélectronique est implémenté avec l’anneau de fibre réso-
nant comme retard optique. Le schéma de la nouvelle architecture de l’oscillateur optoélectro-
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Figure 3.31 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du battement microonde
avant et après stabilisation du mode optique sur la une résonance de l’anneau de fibre
(fréquence du battement fbat= 10 GHz).
nique est présenté figure 3.32. Les amplificateurs microondes du discriminateur de fréquence ne
fonctionnant pas à 10 GHz, ils sont remplacés par des modèles « ZVA-183S+ » de Mini-Circuits.
La pureté spectrale du signal après optimisation du filtre de boucle est mesurée et le résultat
présenté figure 3.33. Nous mesurons une densité spectrale de puissance de bruit de phase infé-
rieure à −85 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −40 dBc/Hz à 1 kHz) de la porteuse microonde.
Cela correspond à une réduction du bruit comprise entre 15 et 20 dB comparé au battement
délivré par le laser non-asservi et supérieure à 20 dB pour le cas du PDH seul. Notons que la
bande passante d’asservissement de cette boucle est de 40 kHz.
Figure 3.32 – Schéma de l’oscillateur optoélectronique accordable implémenté avec un
anneau de fibre résonant comme long retard.
Le niveau de bruit de phase de l’oscillateur est très supérieur à la limite théorique d’un
oscillateur optoélectronique accordable implémenté avec une fibre optique de 165 m et dont
le facteur de qualité est équivalent à celui de notre oscillateur. Nous attribuons ces résultats
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Figure 3.33 – Densités spectrales de puissance de bruit de phase du battement mi-
croonde délivré par le l’oscillateur à résonateur optique implémenté avec les deux boucles
d’asservissement (courbe 1), avec uniquement la stabilisation d’une fréquence optique avec
un asservissement de Pound-Drever-Hall (courbe 2) et sans asservissement (courbe 3). (fré-
quence du battement fbat= 10 GHz).
aux céramiques de PLZT utilisées dans le laser doublement accordable. Celles-ci, plus larges
que la céramique utilisée dans le laser « Altaïr », présentent une sensibilité électro-optique et
une bande passante très faibles qui limitent les performances des boucles d’asservissement. De
plus, la mauvaise isolation du résonateur fibré et du laser induit un excès de bruit qui dégrade
également la stabilité du battement microonde.
3.4.4 Conclusion de l’OEO accordable implémenté avec un anneau de fibre
résonant
Nous avons démontré qu’un résonateur optique peut remplacer le long retard dans l’archi-
tecture de l’oscillateur optoélectronique accordable. Pour cela, un anneau de fibre résonant a
été développé et implémenté dans un discriminateur de fréquence optoélectronique.
L’utilisation de l’anneau fibré a nécessité le développement d’un nouveau laser bifréquence
monoaxe doublement accordable. Un étalon biréfringent en YVO4 lève la dégénérescence en
polarisation de la cavité et permet l’oscillation de deux modes orthogonaux dont les fréquences
sont séparées de 10 GHz. De plus, deux céramiques de PLZT permettent d’accorder la fréquence
de chaque mode optique sur une plage de fréquence supérieure à 1 GHz. Il s’agit, à notre
connaissance, de la première démonstration d’une telle cavité laser.
Deux boucles de stabilisation ont permis de verrouiller les deux fréquences du laser sur
deux modes de résonance de l’anneau fibré. Une densité spectrale de puissance de bruit de
phase inférieure à −85 dBc/Hz à 10 kHz (respectivement −40 dBc/Hz à 1 kHz) de la porteuse
microonde. Cela correspond à une réduction du bruit comprise entre 15 et 20 dB comparé au
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battement délivré par le laser non-asservi. Ces résultats sont cependant loin de la limite théorique
calculée par le modèle de l’oscillateur pour une longueur de fibre optique équivalente au retard
introduit par le résonateur. L’étude et l’optimisation des deux boucles d’asservissement sont
nécessaires afin d’améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur, notamment en améliorant la
bande passante et ainsi bénéficier du large ISL de l’anneau résonant. Celle-ci peut également
être améliorée avec l’augmentation du facteur de qualité du résonateur. Finalement, l’utilisation
de micro-résonateurs et de mini-résonateurs à la place de l’anneau fibré permettraient un gain
de compacité plus important.
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Conclusion
Nous avons présenté dans ce chapitre l’optimisation de l’oscillateur optoélectronique accor-
dable. Nous avons notamment étudié la sensibilité en amplitude du discriminateur de fréquence
optoélectronique lorsque l’interféromètre est fortement déséquilibré. Les résultats ont montré
quatre cas distincts, dépendant de la différence de phase entre les signaux envoyés sur le mélan-
geur. Un réglage fin du point de fonctionnement du mélangeur et l’optimisation des paramètres
du filtre de boucle ont ainsi permis d’atteindre la limite de bruit théorique calculé par le mo-
dèle de l’oscillateur pour des écarts en fréquence à la porteuse inférieurs à 100 Hz. Des densités
spectrales de puissance de bruit de phase de −27 dBc/Hz à 10 Hz de la porteuse microonde
de la porteuse, −77 dBc/Hz à 1 kHz et −105 dBc/Hz à 10 kHz ont été mesurées. La pureté
spectrale est limitée à basse fréquence par le bruit résiduel des amplificateurs microondes. Ces
résultats sont indépendants de la fréquence entre 2,5 et 5,5 GHz. Pour l’instant, l’accordabilité
du système est limitée par la bande passante des amplificateurs microondes.
Nous avons également étudié la conversion du bruit d’intensité optique vers le bruit de
phase microonde par les photodiodes « PIN ». Un réglage fin du point de fonctionnement des
photodiodes a permis de mesurer un bruit de phase inférieur à −80 dBc/Hz à 1 kHz (respective-
ment −110 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse malgré la dégradation du bruit d’intensité optique
du laser. Ces résultats restent cependant légèrement supérieurs au plancher théorique issu du
bruit des amplificateurs microondes. Des études supplémentaires seront ainsi nécessaires afin de
prendre en compte le bruit interférométrique du discriminateur de fréquence optoélectronique
et notamment de la fibre optique (fluctuations de la longueur de la fibre optique, effets non-
linéaires,...). Cependant, les performances de notre oscillateur sont déjà supérieures à celles des
oscillateurs contrôlés en tension disponibles commercialement et similaires à celles des autres
architectures optoélectroniques. De plus, ces résultats sont compatibles avec les spécifications
requises pour certaines applications en guerre électronique.
Afin d’améliorer la pureté spectrale de l’oscillateur optoélectronique largement accordable,
nous avons présenté l’implémentation d’une double boucle à verrouillage de fréquence optoélec-
tronique. Il est ainsi possible de bénéficier des avantages d’un « long » retard (une faible densité
spectrale proche porteuse) et d’un « court » retard (une large bande passante d’asservissement).
Nous mesurons ainsi une densité spectrale de puissance de bruit de −85 dBc/Hz à 1 kHz de la
porteuse microonde et de −113 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. Cela correspond à une réduc-
tion de 5 dB du bruit comparé au cas de la seule boucle de 100 m. Une amélioration de la pureté
spectrale de l’oscillateur supérieure à 10 dB a même été mesurée à 10 Hz de la porteuse au dé-
triment d’une dégradation du bruit pour des écarts de fréquence avec la porteuse compris entre
100 Hz et 20 kHz. Cette dégradation est imputée à une forte conversion du bruit d’amplitude
vers le bruit de phase qui est dans ce cas difficilement compensable. L’amélioration du bruit
d’intensité optique du laser semble donc une étape nécessaire pour améliorer significativement
la pureté spectrale de l’oscillateur.
Enfin, nous avons démontré l’utilisation d’un résonateur optique sous la forme d’un anneau
de fibre résonant dans notre architecture d’oscillateur optoélectronique accordable. Le résona-
teur optique peut alors être considéré comme plusieurs retards en parallèle dont les valeurs sont
proportionnelles à la longueur de l’anneau. Son implémentation a nécessité le développement
d’un nouveau type de laser bifréquence dont les deux fréquences sont contrôlables indépen-
damment. Les deux modes optiques ont ensuite été verrouillés sur deux modes de résonance de
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l’anneau fibré par deux boucles d’asservissement. Une densité spectrale de puissance de bruit de
phase inférieure à −85 dBc/Hz a été mesurée à 10 kHz (respectivement −40 dBc/Hz à 1 kHz)
de la porteuse microonde. Bien que loin de la limite théorique calculée par le modèle de l’oscil-
lateur pour une longueur de fibre optique équivalente au retard introduit par le résonateur, ces
travaux ouvrent la voie à l’amélioration de la pureté spectrale de notre architecture d’oscillateur
avec l’utilisation de résonateurs à forts coefficients de qualité. L’utilisation de micro-résonateurs
et de mini-résonateurs à la place de l’anneau fibré laisse également envisager le développement
de systèmes très compacts.
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3.A Annexes : Carte d’alimentation stabilisée
La figure 3.34 présente le schéma de la carte électronique développée pour contrôler la
valeur moyenne du signal en entrée du filtre de boucle et ainsi optimiser le fonctionnement du
mélangeur.
+
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R3= 560Ω
R5 = [0-200]Ω
R4 = 560Ω
MC7905
LM78M05
1 3
2
1
2
R1 = 470Ω
R2 = 470 Ω
R4 = 560Ω
C1 = 0,68 µF
Sortie
3
Vs = [-1,+1] V
Figure 3.34 – Schéma de la carte d’alimentation développée pour contrôler la valeur
moyenne du signal en entrée du filtre de boucle.
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3.B Annexes : Résultats de la caractérisation de la sensibilité
en amplitude du discriminateur de fréquence optoélectro-
nique.
Nous présentons dans cette annexe l’évolution de la sensibilité en amplitude du discrimi-
nateur de fréquence optoélectronique. Nous caractérisons les performances du dispositif implé-
menté avec un mélangeur « DB0118LW2 » de Miteq (figure 3.35 ) et un mélangeur « DB0118LW2 »
de Miteq (figure 3.36.
Annexes : Résultats de la caractérisation de la sensibilité en amplitude du discriminateur
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Figure 3.35 – Sensibilité relative du discriminateur de fréquence à une modulation d’am-
plitude (cas du mélangeur « ZX05-153-S+ » de Mini-Circuits). Quatre cas spécifiques sont
identifiés selon le couple de valeurs
(
ϕ0, S
(0)
mix
)
. L’interruption des courbes autour de 500 kHz
est due à la suppression des points autours de la fréquence de relaxation du laser dont le
pic gênait la lisibilité des graphiques.
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Figure 3.36 – Sensibilité relative du discriminateur de fréquence à une modulation d’am-
plitude (cas du mélangeur du type « DB0218LW2 » de Miteq). Quatre cas spécifiques sont
identifiés selon le couple de valeurs
(
ϕ0, S
(0)
mix
)
. L’interruption des courbes autour de 500 kHz
est due à la suppression des points autours de la fréquence de relaxation du laser dont le
pic gênait la lisibilité des graphiques.
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3.C Annexes : Résultats des mesures de conversion du bruit
d’intensité optique vers le bruit de phase microonde par
les photodiodes.
Nous présentons dans cette annexe les résultats des mesures de caractérisation du gain et
du déphasage de la liaison optique hyperfréquence en fonction de l’intensité optique injectée sur
la photodiode. Une estimation du facteur de conversion du bruit d’intensité relatif en bruit de
phase est également calculée à partir de la relation 3.11. Les mesures ont été effectuées pour
plusieurs fréquence de modulation du signal optique et pour différentes tensions de polarisation
de la photodiode. La figure 3.37 rapporte les résultats obtenus lorsque la résistance interne de
la photodiode est court-circuitée par un té de polarisation. La figure 3.38 présente les résultats
pour une photodiode utilisée dans une configuration classique.
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Figure 3.37 – Gain et phase relative du signal après propagation dans la liaison optique
hyperfréquence en fonction de la puissance optique injectée sur la photodiode (Points :
données expérimentales, courbes solides : données filtrées par un filtre gaussien de 11 points
de largeur). Facteur de conversion du bruit d’intensité optique en bruit de phase microonde
en fonction de la puissance optique et exprimé en degré (valeurs calculées à partir des
données filtrées par l’équation 3.11). Résultats lorsque la résistance en série avec la jonction
PIN est court-circuitée par un té de polarisation.
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Figure 3.38 – Gain et phase relative du signal après propagation dans la liaison optique
hyperfréquence en fonction de la puissance optique injectée sur la photodiode (Points :
données expérimentales, courbes solides : données filtrées par un filtre gaussien de 11 points
de largeur). Facteur de conversion du bruit d’intensité optique en bruit de phase microonde
en fonction de la puissance optique et exprimé en degré (valeurs calculées à partir des
données filtrées par l’équation 3.11). Résultats correspondant au montage présenté figure 3.9.
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3.D Annexes : Modélisation d’un anneau de fibre
Nous présentons dans cette annexe le modèle de l’anneau développé par K. Saleh pendant sa
thèse [56]. Pour cela, nous considérons l’anneau de fibre résonant (AFR) représenté figure 3.39
et composé de :
• deux coupleurs fibrés directionnels « 2 vers 2 » notés C(1,2) dont les paramètres de cou-
plages sont représentés par la matrice
[
E(1,2)s1
E(1,2)s2
]
=
[ √
t(1,2) −i√κ(1,2)
−i√κ(1,2) √t(1,2)
] [
E(1,2)e1
E(1,2)e2
]
où E(1,2)e1 et E
(1,2)
e2 (respectivement E
(1,2)
s1 et E
(1,2)
s2 ) sont les champs électriques aux entrées
(respectivement aux sorties) des coupleurs 1 et 2 (notations explicitées sur la figure 3.39),
• une fibre optique monomode de longueur L et d’indice de réfraction n.
Figure 3.39 – Schéma de l’anneau de fibre résonant avec κ(1,2) et t(1,2) les coefficients
de couplage.
Nous supposons que t(1,2) = 1 − κ(1,2). Nous notons également αres les pertes de l’anneau.
Le signal est injecté dans l’anneau de fibre par l’entrée E(1)e1 . Nous pouvons alors exprimer le
champ électrique E(1)s1 comme :
E(1)s1 (z, t) = E
(1)
e1 (z, t)
(√
t1 − κ1A√
t1
e−ikL
+∞∑
m=0
(
Ae−ikL
)m)
(3.38)
= E(1)e1 (z, t)
⎛⎝√t1 − κ1A√t1 e−ikL1−Ae−ikL
⎞⎠ (3.39)
avec A2 = t1t2 (1− αres) et k = 2πνnc .
De même nous exprimons le champ électrique E(2)s2 :
E(2)s2 (z, t) = E
(1)
e1 (z, t)
√
κ1κ2
t1t2
Ae−ikL
+∞∑
m=0
(
Ae−ikL
)m
(3.40)
= E(1)e1 (z, t)
√
κ1κ2
t1t2
Ae−ikL
1−Ae−ikL (3.41)
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Il vient alors :
I(1)s1
I(1)e1
=
∣∣∣∣∣E
(1)
s1 (z, t)
E(1)e1 (z, t)
∣∣∣∣∣
2
= 1−
κ1(1−κ1−A2)
(1−κ1)
1 + A2 − 2A cos (kL) (3.42)
I(2)s2
I(1)e1
=
∣∣∣∣∣E
(2)
s2 (z, t)
E(1)e1 (z, t)
∣∣∣∣∣
2
=
κ1κ2A2
t1t2
1 + A2 − 2A cos (kL) (3.43)
Enfin, il est possible d’estimer l’intensité optique dans la cavité en calculant le champ élec-
trique E(1)s2 avec l’expression :
E(1)s2 (z, t) = −iE(1)e1 (z, t)
√
κ1
+∞∑
m=0
(
Ae−ikL
)m
(3.44)
= −iE(1)e1 (z, t)
( √
κ1
1−Ae−ikL
)
(3.45)
I(1)s2
I(1)e1
(z, t) =
∣∣∣∣∣E
(1)
s2 (z, t)
E(1)e1 (z, t)
∣∣∣∣∣
2
= κ11 + A2 − 2A cos (kL) (3.46)
Les expressions 3.42, 3.43 et 3.46 montrent que l’onde optique est confinée dans l’anneau
de fibre lorsque kL = 2qπ, (q ∈ N) (figure 3.40). Cette condition est vérifiée pour un ensemble
discret de fréquences défini par la relation :
νres =
qc
nL
, (q ∈ N) (3.47)
avec νres une fréquence de résonance de la cavité.
Deux fréquences de résonance sont séparées par l’intervalle spectrale libre de la cavité, noté
∆νISL est définie comme :
∆νISL =
c
nL
(3.48)
Enfin, il est possible de réécrire l’équation 3.43 comme :
I(2)s2
I(1)e1
(z, t) = B
1 + C sin2
(
kL
2
) (3.49)
avec B = κ1κ2A2
t1t2(1−A)2 et C =
4A
(1−A)2
La largeur à mi-hauteur δν−3dB peut alors s’exprimer :
δν−3dB =
2c
πnL
arcsin
( 1√
C
)
(3.50)
Nous définissons ainsi la finesse de la cavité notée F comme :
F = ∆νISL
δν−3dB
(3.51)
= π
2 arcsin
(
1−A
2
√
A
) (3.52)
Nous pouvons ainsi exprimer le facteur de qualité du résonateur comme :
QAFR =
νres
δν−3dB
(3.53)
= F νres∆νISL
(3.54)
= nLπνres
2c arcsin
(
1−A
2
√
A
) (3.55)
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Figure 3.40 – Évolution des intensités optiques aux sorties de la cavité et dans l’anneau
de fibre en fonction de la fréquence de l’onde optique et normalisé par l’intensité optique
injecté dans l’anneau (Résultats du modèle pour t1 = t2 = 0,9, des pertes de propagation
dans la fibre de 0,2 dB/km et des pertes résiduelles -i.e soudures et coupleurs - de l’anneau
de 0,07 dB).
Il apparaît donc que le facteur de qualité de l’anneau de fibre résonnant augmente avec la
longueur de l’anneau et du confinement de l’onde dans le résonateur - i.e. l’augmentation de t1
et t2 et la réduction des pertes de la cavité. En pratique, cela correspond à augmenter le temps
de vie des photons dans l’anneau de fibre en réduisant le couplage de l’onde avec l’extérieur et
en réduisant les pertes de propagation dans la cavité.
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3.E Annexes : Fiches techniques des composants utilisés pour
le discriminateur de fréquence optoélectronique
3.E.1 Mélangeur doublement équilibré « DB0218LW2 » de Miteq
M
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R
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R
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D
U
C
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S
MODELS: DB0218LW2 AND DB0218LA1
FEATURES
• RF/LO coverage ................ 2 to 18 GHz
• IF operation ....................... DC to 750 MHz
• LO power range ................ +7 to +13 dBm
• Conversion loss................ 6.5 dB typical
• Packaging.......................... Hermetically sealed
ELECTRICAL SPECIFICATIONS
INPUT PARAMETERS CONDITION UNITS MIN. TYP. MAX.
RF frequency range GHz 2 18
RF VSWR (RF = -10 dBm, LO = +10 dBm) 2 to 18 GHz Ratio 1.5:1
LO frequency range GHz 2 18
LO power range dBm +7 +10 +13
LO VSWR (LO = +10 dBm) 2 to 18 GHz Ratio 1.5:1
TRANSFER CHARACTERISTICS CONDITION UNITS MIN. TYP. MAX.
Conversion loss (IF = 100 MHz, LO = +10 dBm) 2 to 18 GHz dB 6.5 8.5
Single-sideband noise figure 2 to 18 GHz dB 9
LO-to-RF isolation 2 to 18 GHz dB 22 30
LO-to-IF isolation 2 to 18 GHz dB 20
RF-to-IF isolation 2 to 18 GHz dB 30
Input power at 1 dB compression LO = +10 dBm dBm +5
Input two-tone third-order intercept point LO = +10 dBm dBm +15
OUTPUT PARAMETERS CONDITION UNITS MIN. TYP. MAX.
IF frequency range 3 dB bandwidth GHz DC 0.75
IF VSWR (IF = -10 dBm, LO = +10 dBm) Ratio 1.5:1
MITEQ’s DB0218LW2 mixer is constructed of a balanced diode quad fed by microstrip RF and LO baluns and a
DC-coupled IF structure. The construction, coupled with the hermetic packing, provides for high inherent reliability
and performance over an extremely broad frequency range. This device performs as an up- or downconverter cov-
ering most EW bands, utility testing and breadboard applications.
2 TO 18 GHz DOUBLE-BALANCED MIXER
100 Davids Drive, Hauppauge, NY 11788 • TEL: (631) 439-9220 • FAX: (631) 436-7430 • www.miteq.com
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DB0218LW2/A1 TYPICAL TEST DATA
MAXIMUM RATINGS
Specification temperature .................. +25°C
Operating temperature ........................ -54 to +85°C
Storage temperature .......................... -65 to +125°C
OUTLINE DRAWINGS
AVAILABLE OPTION
Medium/high dynamic range options
M (LO = +13 to +17 dBm), (IP3 = +18 dBm typ.)
H (LO = +17 to +20 dBm), (IP3 = +22 dBm typ.)
Conversion loss = 9.5 dB max.
W2 HOUSING A1 HOUSING
NOTE: All dimensions shown in brackets [ ] are in millimeters.
NOTE: Test data supplied at 25°C; conversion loss and LO-to-RF isolation.
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[6.10] OPTIONALSPACER PLATE
.090 [2.29]
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.330 [8.38]
TYPE SMA FIELD
REPLACEABLE
FEMALE CONNECTOR
(TYP. 3 PLACES)
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.145 [3.68] .510[12.95]
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100 Davids Drive, Hauppauge, NY 11788 • TEL: (631) 439-9220 • FAX: (631) 436-7430 • www.miteq.com
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3.E.2 Amplificateurs microondes « ZVA183+ » de Mini-Circuits
ISO 9001  ISO 14001  AS 9100 CERTIFIED
Mini-Circuits
®
P.O. Box 350166, Brooklyn, New York 11235-0003 (718) 934-4500  Fax (718) 332-4661  The Design Engineers Search Engine                 Provides ACTUAL Data Instantly at 
®
Notes: 1. Performance and quality attributes and conditions not expressly stated in this specification sheet are intended to be excluded and do not form a part of this specification sheet.   2. Electrical specifications 
and performance data contained herein are based on Mini-Circuit’s applicable established test performance criteria and measurement instructions.   3. The parts covered by this specification sheet are subject to 
Mini-Circuits standard limited warranty and terms and conditions (collectively, “Standard Terms”); Purchasers of this part are entitled to the rights and benefits contained therein. For a full statement of the Standard 
Terms and the exclusive rights and remedies thereunder, please visit Mini-Circuits’ website at www.minicircuits.com/MCLStore/terms.jsp.
For detailed performance specs 
& shopping online see web site
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IF/RF MICROWAVE COMPONENTS
Page 1 of 4
Features
s SUPER ULTRAWIDEBAND  -(Z TO  '(Z
s HIGH OUTPUT )0  D"M TYP
s RUGGED COMPACT CASE INCLUDING MOUNTING BRACKET	
s UNCONDITIONALLY STABLE
s GOOD MATCHING AT INPUT AND OUTPUT
s WITHSTANDS OPENSHORT LOAD AT D" COMPRESSION POINT OUTPUT POWER 
s VERY GOOD ISOLATION  D" TYP 
Applications
s RADAR
s VERY WIDEBAND TEST INSTRUMENTATION
s LAB USE
s WIDEBAND ISOLATION DIRECTIVITY  D" TYP
Parameter Condition (MHz)
  ZVA-183+
▲ ZVA-183X+
UnitsMin. Typ. Max.
&REQUENCY 2ANGE  —  -(Z
'AIN    24 26 — D"
'AIN &LATNESS    —  — D"
/UTPUT 0OWER AT D" COMPRESSION    21 24 — D"M
.OISE &IGURE    —   D"
/UTPUT THIRD ORDER INTERCEPT POINT    —  — D"M
)NPUT 6372    —  — :1
/UTPUT 6372    —  — :1
$# 3UPPLY 6OLTAGE — 12* — 6
3UPPLY #URRENT — —  M!
Electrical Specifications at 25°C
Model No. ZVA-183-S+ ▲ ZVA-183X-S+
Case Style AV1280
Connectors SMA
Price (Qty.) $895.00 ea.  (1-9) $845.00 ea.  (1-9)
Wideband Amplifier
Super Ultra
ZVA-183+
50Ω          -(Z TO  '(Z
2%6 #
-
:6!
%$
"##0!-

▲(EAT  SINK NOT  INCLUDED !LTERNATIVE HEAT  SINKING AND HEAT  REMOVAL MUST BE PROVIDED 
BY THE USER TO LIMIT MAXIMUM BASEPLATE TEMPERATURE TO  # IN ORDER TO ENSURE PROPER 
PERFORMANCE &OR REFERENCE THIS REQUIRES THERMAL RESISTANCE OF USERS EXTERNAL HEAT SINK 
TO BE  #7 MAX 

  2ECOMMENDED /PERATING 6OLTAGE
+RoHS Compliant
The +Suffix identifies RoHS Compliance. See our web site 
for RoHS Compliance methodologies and qualifications
Maximum Ratings
Parameter Ratings
/PERATING 4EMPERATURE  # TO  # BASE PLATE TEMP
3TORAGE 4EMPERATURE  # TO  #
$# 6OLTAGE 6
#7 )NPUT 2& 0OWER NO DAMAGE	  D"M
0ERMANENT DAMAGE MAY OCCUR IF ANY OF THESE LIMITS ARE EXCEEDED 
Annexes : Fiches techniques des composants utilisés pour le discriminateur de fréquence
optoélectronique 155
ISO 9001  ISO 14001  AS 9100 CERTIFIED
Mini-Circuits
®
P.O. Box 350166, Brooklyn, New York 11235-0003 (718) 934-4500  Fax (718) 332-4661  The Design Engineers Search Engine                 Provides ACTUAL Data Instantly at 
®
Notes: 1. Performance and quality attributes and conditions not expressly stated in this specification sheet are intended to be excluded and do not form a part of this specification sheet.   2. Electrical specifications 
and performance data contained herein are based on Mini-Circuit’s applicable established test performance criteria and measurement instructions.   3. The parts covered by this specification sheet are subject to 
Mini-Circuits standard limited warranty and terms and conditions (collectively, “Standard Terms”); Purchasers of this part are entitled to the rights and benefits contained therein. For a full statement of the Standard 
Terms and the exclusive rights and remedies thereunder, please visit Mini-Circuits’ website at www.minicircuits.com/MCLStore/terms.jsp.
For detailed performance specs 
& shopping online see web site
minicircuits.com
IF/RF MICROWAVE COMPONENTS
Page 2 of 4
ZVA-183+
A B C D E F G H J K L M N wt
1.01 1.63 1.69 .40 1.20 .64 .24 .60 .19 .32 .22 .12 .03 grams*
25.65 41.40 42.93 10.16 30.48 16.26 6.10 15.24 4.83 8.13 5.59 3.05 0.76 58
*17 grams without heatsink
Outline Dimensions  (     )INCHmm
Outline Drawing for models with heatsink
Outline Drawing for models without heatsink
Shim and mounting hardware included with models without heatsink.
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3.F Annexes : Photographies du dispositif expérimental
3.F.1 Photographies de l’oscillateur accordable
Figure 3.41 – Photographie de l’oscillateur optoélectronique accordable implémenté avec
une double boucle à verrouillage de fréquence optoélectronique
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Introduction
Ce chapitre présente le développement d’un oscillateur optoélectronique couplé (COEO) très
faible bruit basé sur une nouvelle architecture d’amplificateur optique à semi-conducteur dite
« à semelle ».
Une première partie décrit à titre de comparaison le fonctionnement et les limites des oscil-
lateurs optoélectroniques « classiques » (OEO) implémentés avec une fibre optique comme ligne
à retard. Nous présentons ensuite le principe d’un oscillateur optoélectronique « couplé ». Cette
évolution de l’OEO permet d’améliorer les performances et la compacité de ces dispositifs.
Nous décrivons dans une seconde partie la réalisation d’un COEO basé sur un amplificateur
optique à semi-conducteur (SOA) « à semelle » développé au III-V Lab. Après avoir présenté
les caractéristiques du SOA, nous implémentons l’oscillateur et caractérisons la pureté spectrale
du signal microonde.
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4.1 Principe d’un oscillateur optoélectronique couplé
Le concept d’oscillateur optoélectronique (OEO) a été proposé par Yao et al. en 1996 [14].
L’introduction d’une liaison optique microonde dans la cavité permet d’utiliser une fibre optique
de plusieurs kilomètres comme ligne à retard afin de donner à l’oscillateur un grand facteur de
qualité. Cette architecture, très simple à réaliser, permet ainsi de générer des signaux microondes
avec une très grande pureté spectrale comme nous l’avons vu dans le chapitre 1.
Comme nous le verrons par la suite, un compromis sur la longueur de la fibre optique limite
les performances de ces oscillateurs. Ainsi dès 1997, Yao et al. propose une évolution appelée
oscillateur optoélectronique couplé (COEO) afin de réduire les contraintes sur la longueur de
la fibre. Cette nouvelle architecture permet d’améliorer les performances et la compacité du
système. Afin de mieux comprendre les motivations de cette évolution, nous présentons d’abord
le fonctionnement et les limites de l’architecture OEO.
4.1.1 Limites des oscillateurs optoélectroniques à ligne à retard fibrée
L’architecture type d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard fibrée, représentée
figure 4.1, est basée sur une liaison optique microonde résonante. Le faisceau délivré par un
laser continu est modulé en intensité par un modulateur électro-optique du type Mach-Zehnder.
Le signal optique modulé se propage ensuite dans une longue fibre optique puis est détecté
par une photodiode rapide. Le signal délivré par la photodiode est amplifié puis rebouclé sur
le modulateur électro-optique afin de former une cavité. Lorsque le gain des amplificateurs
compense les pertes, toutes les fréquences harmoniques de 1/τd sont susceptibles d’osciller, τd
étant le temps nécessaire au signal pour faire un tour de cavité. Un filtre microonde inséré entre
la photodiode et le modulateur permet de sélectionner le mode de résonance et filtre les autres
modes de la cavité.
Figure 4.1 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard optique. (b)
Illustration de la sélection du mode de fonctionnement de l’oscillateur par le résonateur
microonde. MZM : Modulateur Mach Zehnder ; A : Amplificateur hyperfréquence.
Les faibles pertes de propagation du signal dans la fibre optique (inférieures à 0,18 dB/km
pour une porteuse optique de 1,55 µm) permet de réaliser des boucles de plusieurs kilomètres.
Le temps de propagation de l’onde dans la cavité induit une rampe de phase permettant de
définir un facteur de qualité Qτd tel que (chapitre 1) :
Qτd = πfRFτd (4.1)
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avec fRF la fréquence de résonance de la cavité optoélectronique et τd le temps de propagation de
l’onde dans la cavité. Pour de longues fibres optiques, τd ≈ c/nL où L et n sont respectivement
la longueur et l’indice de réfraction de la fibre optique. Par exemple, un système implémenté avec
une fibre optique de 2 km et fonctionnant à 10 GHz présente un facteur de qualité équivalent de
3,15.105. Les performances de cet oscillateur sont théoriquement croissantes avec l’augmentation
de la longueur de la fibre optique.
Un modèle de bruit simple de cet oscillateur dans lequel est étudié la propagation de la
phase ϕ(t) du signal a été proposé par Rubiola [28] (figure 4.2 (b)). Ce modèle se place dans le
domaine des fréquences et s’intéresse donc à ϕ˜(ω). La fonction de transfert du retard optique est
notée βτd(iω) = e−iωτd , tandis que le résonateur est modélisé par filtre passe-bande d’ordre 2.
Lorsque la fréquence d’oscillation frf = ω02π est au centre de la résonance du filtre, celui-ci est
équivalent pour la phase à un filtre passe-bas d’ordre 1 de la forme :
βrf(iω) =
1
1 + iτfω
(4.2)
avec τf = 2Qfω0 le temps d’amortissement du filtre passe-bas où Qf et 2πω0 sont respectivement
le facteur de qualité et la fréquence centrale du filtre passe-bande.
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optique
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Figure 4.2 – (a) Représentation de l’OEO selon le modèle classique d’un oscillateur. (b)
Modèle de bruit de l’OEO.
La densité spectrale de puissance de bruit de phase en sortie du dispositif Sϕ(f) s’exprime
alors en fonction de la DSP du bruit de la cavité Sb(f) comme :
Sϕ(f) = |H(iω)|2 Sb(f) (4.3)
avec H(iω) = 11− βRF (iω)βτ (iω) (4.4)
et donc :
|H(iω)|2 = 1 + τfω4 sin2 (ωτd2 )+ τfω2 + 2τfω sin (ωτd) (4.5)
La figure 4.3 montre l’évolution de la fonction |H(iω)|2 pour trois couples de valeurs (Qf , τd).
Lorsque τd ≫ τf , il est possible d’approximer cette fonction par l’expression 1 :
|H(iω)|2 ≈ 14 sin2 (ωτd2 ) (4.6)
1. À 10 GHz, pour une fibre optique de 1 km et un résonateur de coefficient de qualité Qf= 2000, nous avons
1
τd
≈ 200 kHz et 1τf ≈ 15 MHz
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Pour f ≪ 2πτd , la densité spectrale de puissance de bruit de phase de l’oscillateur peut alors être
modélisée par l’expression :
Sϕ(f) ≈ Sb(f)(2πfτd)2 (4.7)
Nous voyons ainsi que près de la porteuse microonde, la pureté spectrale d’un OEO de
l’oscillateur est inversement proportionnelle au carré du retard τd.
L’annulation périodique de la fonction |H(iω)|2 (équation 4.6) induit cependant une forte
augmentation du bruit aux harmoniques de 1/τd. Ces pics correspondent aux fréquences d’oscil-
lation autorisées par la cavité optoélectronique et partiellement atténuées par le filtre microonde.
L’amplitude des pics dépend alors des performances du filtre microonde - i.e. de son facteur de
qualité. L’augmentation de la longueur de cavité optoélectronique augmente donc les contraintes
sur les performances du filtre microonde. Il est donc nécessaire de trouver un compromis sur
la longueur de la fibre en fonction des performances du filtre microonde (typiquement quelques
kilomètres pour un filtre de largeur spectrale ∆f−3dB ≈1 MHz).
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Figure 4.3 – Gain de la fonction de transfert |H(if)|2 pour Qf = 200, τd = 10 µs - i.e.
L = 2 km (courbe bleue) ; Qf = 2000, τd = 10 µs (courbe rouge) et Qf = 2000, τd = 20 µs
- i.e. L = 4 km - (courbe verte).
Notons également que l’augmentation de la longueur de fibre augmente l’encombrement du
dispositif et réduit le seuil des effets non-linéaires [150]. Pour s’affranchir de ces contraintes,
une architecture alternative a été présentée en 1997 par le JPL [15]. Celle-ci, appelée oscillateur
optoélectronique couplé, est présentée dans la prochaine partie.
4.1.2 Principe d’un oscillateur optoélectronique couplé
Les oscillateurs optoélectroniques couplés (COEO) sont directement inspirés des oscillateurs
optoélectroniques classiques. Dans cette nouvelle architecture, la cavité laser est couplée à la
cavité optoélectronique (figure 4.4 (a)). Pour cela, la source laser continue et le modulateur sont
remplacés par un laser à verrouillage de modes. Un coupleur optique placé après le modulateur
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électro-optique divise le faisceau optique en deux. Une grande partie de la puissance optique
est réinjectée dans l’amplificateur optique afin de former une cavité laser. La seconde sortie du
coupleur optique permet quant à elle d’implémenter la boucle optoélectronique résonante.
Le principe de fonctionnement d’un oscillateur optoélectronique couplé est schématisé fi-
gure 4.4 (b). Nous supposons dans un premier temps que la cavité laser est susceptible d’osciller
sur tous les modes de résonances compris dans la courbe de gain. La fréquence optique de
chaque mode s’écrit νn = ν0+nδνisl (avec δνisl l’intervalle spectral libre (ISL) de la cavité laser
et ν0 la fréquence du premier mode optique autorisé à osciller). Ces modes sont injectés dans
la cavité optoélectronique. Ils vont alors interférer sur la photodiode rapide et générer en sortie
de photodétecteur des battements à chaque harmonique de δνisl. Cependant, seuls les modes
sélectionnés par effet Vernier entre les fréquences de battement et les fréquences de résonance de
la cavité optoélectronique sont susceptibles d’osciller dans cette dernière. Parmi eux, un seul est
autorisé à osciller par le filtre microonde à la fréquence f0. Finalement, l’injection d’un signal
sinusoïdal de fréquence f0 sur le modulateur électro-optique induit une modulation des pertes
de la cavité laser. Celle-ci va alors forcer l’oscillation en phase des modes optiques espacés d’un
écart en fréquence f0 et induire la formation d’une impulsion laser. Ce régime de fonctionne-
ment s’appelle le verrouillage de mode [151]. Le spectre d’émission du laser est alors un peigne
de fréquence, chacune d’elles pouvant s’écrire νn′ = ν0 + n′f0 et entretenant ainsi l’oscillation
optoélectronique.
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Figure 4.4 – (a) Schéma d’un oscillateur optoélectronique couplé. (b) Principe de la
sélection du mode de fonctionnement du COEO.
Afin d’osciller, l’oscillateur optoélectronique couplé doit donc respecter les conditions d’os-
cillation imposées par chaque cavité ainsi que la sélection de mode imposée par effet Vernier
entre les deux cavités. Chaque boucle se comporte alors pour la seconde cavité comme un filtre :
la boucle optoélectronique bénéficie du fort facteur de qualité de la cavité laser qui agit comme
un très long retard optique, la boucle optique bénéficie de la résonance de la cavité optoélec-
tronique pour entretenir le verrouillage des modes optiques. Notons que l’effet Vernier entre les
modes des deux boucles réduit les contraintes sur le filtre microonde.
Nous ne pouvons pas présenter ici un modèle simple comme celui de l’OEO. En effet, les
performances du dispositif dépendent du gain, de la longueur et du coefficient de qualité de
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chaque oscillateur, du couplage entre les deux cavités et du bruit ajouté par les deux boucles.
Cependant, des modèles prenant en compte les bruits dans l’ensemble de la chaîne ont été
proposés par Matsko et al. [64, 152].
Les résultats mesurés avec des oscillateurs optoélectroniques couplés réalisés avec des am-
plificateurs à fibre dopée erbium et d’amplificateurs optiques à semi-conducteur sont à ce jour
très proches [51,62,153].
Le pompage électrique et le bon rendement des amplificateurs optiques à semiconducteur
offrent cependant un plus grand intérêt commercial. De plus, le développement de nouveaux
SOA de puissance dit « à semelle » [65] laisse présager l’amélioration des performances de ces
architectures [57]. Nous présentons dans la prochaine partie le développement d’un oscillateur
optoélectronique couplé à partir d’un SOA « à semelle » développé par le III-V Lab.
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4.2 COEO basé sur un SOA à semelle
Cette partie présente l’implémentation d’un oscillateur optoélectronique couplé réalisé avec
un amplificateur optique à semi-conducteur (SOA) « à semelle » développé par nos collègues du
III-V Lab. Une première partie présente brièvement la différence entre la structure d’un SOA
« à semelle » et celle d’un SOA « classique » ainsi que son intérêt pour les applications de fortes
puissance et faible bruit. Nous présentons ensuite le développement et l’optimisation de la cavité
optique du COEO. Finalement, nous décrivons l’implémentation de la boucle optoélectronique
résonante et les performances de pureté spectrale du COEO réalisé.
4.2.1 L’amplificateur optique à semi-conducteur « à semelle »
Caractéristiques d’un SOA « classique »
Les SOA sont des amplificateurs optiques réalisés à partir de matériaux semiconducteur.
Dans ces structures, le gain optique est obtenu par la recombinaison radiative de paires électron-
trou. Pour cela, les porteurs sont confinés dans une zone active dans laquelle l’onde optique est
guidée. Cette zone active peut être réalisée avec un matériau massif ou avec des architectures
quantiques (puits quantiques, fils quantiques ou boîtes quantiques). Ces dernières sont cepen-
dant plus favorables pour les applications à fortes puissances (meilleur rendement quantique,
puissance de saturation plus élevée) [65, 66].
Un exemple de SOA à puits quantiques est présenté figure 4.5. Il est composé de trois
« couches » de semiconducteur : une zone dopée négativement, la zone active et une zone do-
pée positivement. Cette structure à double hétérojonction permet d’injecter et de confiner les
porteurs dans un faible volume de la zone active [154]. Elle offre ainsi une densité de porteurs
élevée pour un faible courant d’injection, et donc un gain élevé.
L’onde optique est guidée verticalement par la différence d’indice entre les différentes couches
de la jonction et horizontalement par le ruban en semi-conducteur (« Ridge » en Anglais) dont
l’indice est beaucoup plus fort que celui des canaux adjacents remplis de polymère ou d’air.
Finalement, un traitement antireflet est appliqué sur les faces du composant afin de réduire au
maximum le coefficient de réflexion de l’onde optique (R<0,001 %) et ainsi éviter un effet laser
parasite.
Les structures usuelles présentent une largeur et une épaisseur de la zone active de l’ordre de
3×1 µm afin d’assurer le fonctionnement monomode du guide d’onde, et une longueur typique
inférieure au millimètre. La structure induit un facteur de confinement optique compris entre
5 et 20% [65]. Ce facteur de confinement, qui traduit le recouvrement du gain et du mode, est
important et permet d’atteindre des gains très élevés généralement compris entre 25 et 30 dB.
Les pertes linéiques du guide d’onde sont cependant assez importantes (typiquement comprises
entre 3 et 10 cm−1). Bien qu’elles soient compensées par une valeur élevée du gain, ces fortes
pertes linéiques limitent la puissance de saturation de ces structures (≤18 dBm) et dégradent
le facteur de bruit du composant. Ce dernier est également dégradé par le faible couplage entre
le guide d’onde et la fibre optique d’entrée, causé par la dissymétrie du mode optique dans le
SOA (figure 4.5 (b)). Le facteur de bruit d’une structure classique est généralement compris
entre 7 et 10 dB. Différentes technologies sont en cours de développement afin d’améliorer ces
paramètres [155–158]. Parmi elles, les structures « à semelle » présentent des performances très
intéressantes pour les applications d’optique hyperfréquence [57, 58,66].
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Figure 4.5 – (a) Schéma de la structure d’un SOA « classique ». (b) Simulation de la
propagation du mode optique dans cette structure (figure extraite de [66]). QW : Quantum
Wells (zone active).
Structure d’un SOA « à semelle »
Les structures asymétriques, également appelées structures « à semelle », sont développées
depuis le début des années 2000 afin de réduire les pertes de propagation dans les diodes laser
de puissance [159]. L’introduction d’une couche de matériaux semi-conducteurs d’indice de
réfraction intermédiaire entre la zone active et le substrat déplace le mode optique légèrement
sous la zone active (figure 4.6). Ces architectures limitent ainsi le recouvrement du mode optique
avec les zones dopées « p » de la structure qui présentent de forts coefficients d’absorption, et
permettent donc d’obtenir des pertes de propagation souvent inférieures à 1 cm−1. L’utilisation
d’une semelle améliore également la symétrie du mode optique augmentant ainsi le coefficient de
couplage entre le SOA et les fibres optiques. Enfin, le déplacement du centre du mode optique
sous la zone active réduit le facteur de recouvrement du mode avec les puits quantiques à une
valeur inférieure à 1% ce qui conduit à de forts courants de transparence (Itr ∼ 300 mA) et des
courants de fonctionnement très élevés (jusqu’à 5 A) [160].
Les SOA « à semelle » présentent le plus souvent un facteur de bruit plus faible que les
structures classiques en raison de la réduction des pertes de propagation et l’amélioration des
coefficients de couplage. La diminution du facteur de recouvrement contribue également à amé-
liorer la puissance de saturation du SOA. Elle induit également une diminution du gain linéique
effectif qui peut être compensée par l’allongement de la longueur du composant. Akiyama et al.
ont ainsi rapporté la réalisation d’un SOA « à semelle » présentant un gain petit signal supé-
rieur à 25 dB, une puissance de saturation supérieure à 19 dBm et un facteur de bruit inférieur
à 5 dB [161].
Les SOA asymétriques utilisés pour notre oscillateur ont été développés au III-V Lab,
notamment à partir des travaux de thèse de M. Faugeron [66]. Les structures (zone active,
puits quantiques, barrières, couches de confinement) sont réalisées en matériau quaternaire
In1−xGaxAsyP1 − y et développées sur un substrat de phosphure d’indium (InP). Les premiers
composants testés pendant ces travaux font 2 mm de long. Ils présentent un gain petit signal
d’environ 12 dB et une puissance de saturation d’environ 16 dBm. Ces composants présentent
une courbe de gain à −3 dB d’environ 110 nm de large centrée autour de 1490 nm (figure 4.7).
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Figure 4.6 – (a) Schéma de la structure d’un SOA « à semelle ». (b) Simulation de la
propagation du mode optique dans cette structure (figure extraite de [66]). QW : Quantum
Wells (zone active)
A la fin de ce chapitre, une seconde génération de SOA de 5 mm de long est utilisée. Ceux-ci
présentent un gain petit signal de l’ordre de 35 dB et une puissance de saturation d’environ
16 dBm.
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Figure 4.7 – Courbe d’émission spontanée du SOA « à semelle » de deux millimètres
(Courant de pompe de 600 mA).
Les SOA utilisés dans ces travaux ne sont pas mis en boîtier ni connectorisés. Ils nécessitent
l’utilisation d’un banc disposant de micromanipulateurs pour réaliser les couplages fibres et
l’injection des courants (voir annexe 4.A).
Les courants électriques injectés dans les structures peuvent atteindre plusieurs ampères
et nécessitent la dissipation de fortes puissances thermiques. Les dispositifs de refroidissement
à eau habituellement utilisés pour dissiper ces puissances induisent des vibrations (pompe et
circulation du fluide) qui dégraderaient la stabilité de la cavité optique. Un dispositif spécifique,
présenté dans l’annexe 4.A, a été développé afin que la régulation thermique du composant
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ne nécessite ni ventilateurs ni pompes à eau qui auraient nui au fonctionnement de l’oscilla-
teur. La prochaine section présente l’implémentation et les premières optimisations d’un laser
à verrouillage de modes réalisé à partir de ces SOA.
4.2.2 Développement du laser à verrouillage de modes
Comme nous l’avons déjà expliqué, la différence entre un OEO « classique » et un COEO
est l’implémentation dans la seconde architecture d’un laser à verrouillage de modes. La cavité
optique agit alors comme une source laser, un long retard optique et un filtre microonde. Nous
présentons ici l’implémentation de la cavité laser autour du SOA « à semelle » de 2 mm réalisé
par nos collègues du III-V Lab.
Implémentation de la cavité
La cavité laser, représentée figure 4.8, est intégralement réalisée en optique guidée. Deux
fibres microlentillées (Rcourb = 10 µm ± 1 µm) permettent le couplage entre le guide d’onde
du SOA et le reste des éléments fibrés. La cavité est formée d’un modulateur d’intensité Mach
Zehnder en LiNbO3 de 20 GHz de bande passante afin de mettre en phase les modes optiques et
ainsi générer l’impulsion optique ; d’un isolateur afin d’assurer la propagation unidirectionnelle
des ondes dans la cavité ; et d’un coupleur 90-10 utilisé comme sortie optique. La cavité est
complétée de contrôleurs de polarisation qui permettent d’aligner les axes de polarisation des
différents éléments. Finalement, une fibre optique de longueur L1 permet d’allonger la longueur
de la cavité et ainsi diminuer l’intervalle spectrale libre de la cavité (i.e. augmenter le nombre
de modes optiques) et augmenter le facteur de qualité de la cavité (i.e. augmenter la capacité
de filtrage et le retard équivalent de la cavité).
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Figure 4.8 – Schéma de la cavité du laser à verrouillage de modes.
Dans un premier temps, l’ensemble de la cavité optique est implémentée avec une fibre
optique monomode standard (norme G.652) de 10 m. La modulation des pertes de la cavité à
une fréquence proche d’un multiple de l’intervalle spectrale libre de la cavité doit conduire à la
mise en phase et au verrouillage des modes optiques de la cavité. La figure 4.9 (a) présente le
spectre optique en sortie de cavité en l’absence de modulation. Nous observons l’oscillation dans
la cavité d’un mode principal et de plusieurs modes secondaires centrés autour de 1,52 µm et
espacés d’environ 0,2 nm (i.e 30 GHz). Cet écart de fréquence semble être du à un effet Vernier
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entre les modes de plusieurs cavités Fabry-Perot induites par des réflexions parasites de plusieurs
composants de la cavité. La figure 4.9 (b) présente un exemple de spectre d’émission de la cavité
fonctionnant en régime « mode bloqué » (i.e. après verrouillage en phase des différents modes
de la cavité). Nous observons alors un peigne de fréquence optique d’environ 2 nm de large et
dont l’écart entre deux modes est égal à la fréquence de modulation de la cavité (ici environ
10 GHz).
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Figure 4.9 – Spectre optique en sortie de la cavité optique (a) sans signal de modulation
et (b) avec un signal de modulation proche d’un multiple de l’intervalle spectrale libre du
laser (≈ 10 GHz).
Dans la suite, nous étudions l’effet de la longueur L1 et du type de fibre optique afin d’op-
timiser les performances du filtrage microonde de la cavité optique.
Optimisation de la longueur et du type de fibre dans la cavité
Nous nous intéressons maintenant à l’évolution du verrouillage des modes de la cavité en
fonction de la fréquence de modulation. Pour cela, nous injectons sur le modulateur d’intensité
un signal sinusoïdal délivré par un analyseur de réseau vectoriel (VNA) et dont la fréquence
varie selon une rampe linéaire. Nous détectons le signal en sortie de cavité et caractérisons la
réponse hyperfréquence du laser.
Un exemple de résultat pour des puissances microondes injectées sur le modulateur comprises
entre −3 et 16 dBm est présenté figure 4.10. Nous mesurons un intervalle spectral libre de
11,5 MHz ce qui équivaut à une longueur de cavité de 17 m. Cette valeur correspond à la somme
de la longueur de la fibre optique (≈ 10 m) et des « pigtails » des différents composants de la
cavité. Notons que les deux discontinuités de la transmission observées autours des résonances
correspondent à la transition entre deux peignes de fréquence différents.
Nous observons également une saturation de la cavité optique avec l’augmentation de la
puissance du signal injectée sur le modulateur Mach-Zehnder. Celle-ci dégrade les performances
de filtrage de la cavité optique. En effet, cette saturation conduit à une augmentation de la
largeur à mi-hauteur et une diminution du contraste. Finalement pour de fortes puissances de
modulation, nous observons une plage de fréquence sur laquelle il n’y a pas de mise en phase
des modes optiques.
Nous allongeons la longueur de la cavité laser afin d’augmenter le facteur de qualité de la
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Figure 4.10 – Réponse de la cavité laser à une modulation sinusoïdale pour des puissances
de modulation comprises entre −3 et 16 dBm.
cavité. La figure 4.11 (a) présente le résultat obtenu pour une boucle de 500 m réalisée avec de
la fibre optique monomode classique . Nous observons une forte dégradation des performances
de filtrage de la cavité et l’absence de résonances. Nous attribuons ce résultat à l’augmentation
de la dispersion chromatique dans la boucle optique. La différence de vitesse de propagation
entre les modes va alors limiter leur mise en phase et va dégrader les performances de filtrage
de la cavité [162]. Nous confirmons ce résultat en remplaçant la fibre monomode classique
par de la fibre optique à dispersion décalée (norme G.653) 1. La figure 4.11 (b) correspond au
résultat mesuré pour la boucle optique implémentée avec 500 m de fibre à dispersion décalée.
Nous observons dans ce cas que la cavité conserve de très bonnes propriétés de filtrage. Nous
choisissons donc cette dernière architecture pour réaliser l’oscillateur optoélectronique couplé.
Notons que nous mesurons avec un autocorrélateur des durées d’impulsion en sortie de cavité
comprises entre 15 et 20 ps. Ces valeurs sont supérieures à la limite de Fourier théorique (<2 fs)
et peuvent vraisemblablement être améliorées en optimisant la compression des l’impulsions
optiques en sortie de cavité avec des milieux dispersifs.
4.2.3 Réalisation d’un oscillateur optoélectronique couplé
Le schéma de l’oscillateur optoélectronique couplé que nous avons réalisé est présenté fi-
gure 4.12. Cette architecture est fortement inspirée des travaux de Loh et al. [57]. L’impulsion
en sortie du coupleur 90-10 est retardée par une fibre monomode standard de 30 m avant d’être
détectée par une photodiode rapide. Le signal microonde est d’abord injecté dans un amplifica-
teur faible bruit Miteq puis dans un filtre microonde centré autour de 10,45 GHz et de 15 MHz
de bande passante. Le signal en sortie de filtre est de nouveau amplifié (amplificateur Miteq)
1. Une fibre optique à dispersion décalée est une fibre optique présentant une dispersion chromatique presque
nulle autour de 1,5 µm.
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Figure 4.11 – Réponse de la cavité laser à une modulation sinusoïdale. (a) Résultat pour
la cavité laser implémentée avec une fibre monomode classique (G.652) de 500 m et (b) pour
la cavité implémentée avec une fibre monomode à dispersion décalée (G.653) de 500 m.
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avant d’être rebouclé sur le modulateur d’intensité.
Nous avons donc deux boucles résonantes couplées : une cavité optique de 500 m et une
cavité optoélectronique de 30 m. Un déphaseur microonde placé entre le second amplificateur
et le modulateur permet de faire correspondre la fréquence de verrouillage des modes laser et
la fréquence de résonance de la boucle optoélectronique.
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Figure 4.12 – Schéma de l’oscillateur optoélectronique couplé.
Un exemple de spectre électrique du battement microonde délivré par notre COEO est
présenté figure 4.13 (a). Le dispositif génère un signal à 10,4 GHz de puissance 7 dBm pour
une puissance optique moyenne d’environ 5 mW injectée sur la photodiode. Nous observons une
réjection des modes secondaires supérieure à 55 dB.
La figure 4.13 (b) présente un exemple de spectre optique en sortie du COEO lorsqu’un seul
peigne de fréquence oscille dans la cavité. Nous avons également observé l’oscillation simultanée
de plusieurs peignes de fréquence en modifiant le couplage entre les deux cavités. Notons que
dans ce second cas, l’écart de fréquence entre les modes des peignes est le même pour tous les
peignes. Nous verrons dans la suite que l’oscillation d’un peigne unique ou de plusieurs peignes
impacte la pureté spectrale du signal microonde.
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Figure 4.13 – (a) Spectre électrique du signal microonde et (b) spectre du signal optique
délivrés par l’oscillateur optoélectronique.
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Le bruit de phase de l’oscillateur est optimisé puis caractérisé avec le banc de laboratoire
présenté dans l’annexe 2.A.2. Il apparaît cependant que la pureté spectrale du COEO dépend
du peigne de fréquence (ou des peignes de fréquence) sélectionné(s). Nous observons avec notre
dispositif de meilleures performances dans le cas où plusieurs peignes oscillent simultanément
dans la cavité optique. La pureté spectrale correspondante est présentée figure 4.14. Nous me-
surons une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −115 dBc/Hz à 1 kHz de la
porteuse optique et de −135 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. Au-delà de 20 kHz de la porteuse,
notre mesure est limitée par le bruit du banc de mesure. Les deux pics observés à 400 et 800 kHz
correspondent à ce qu’on appelle les « super-modes » de la cavité laser [163]. Les pics autour de
200 et 700 Hz sont probablement des fluctuations mécaniques de la cavité optique. On mesure
une pente d’environ −30 dB par décade entre 10 Hz et 1 kHz et de −10 dB par décade entre
1 kHz et 20 kHz. Notons que le changement de pente entre 1 kHz et 20 kHz n’est observé que
si plusieurs peignes de fréquence oscillent simultanément dans la cavité. Nous n’avons pour
l’instant pas d’explication à cette évolution.
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Figure 4.14 – Densité spectrale de puissance de bruit de l’oscillateur optoélectronique
couplé implémenté avec une cavité optique de 500 m et une boucle optoélectronique de
30 m.
Ce résultat est comparé au bruit de phase de deux architectures COEO équivalentes (fi-
gure 4.15 (a)). Ces derniers sont implémentés avec des longueurs similaires au notre avec res-
pectivement une cavité optique de 250 m et une boucle optoélectronique de 60 m pour Loh et
al. [57] et une cavité laser de 320 m pour OEwaves [64]. Á moins de 1 kHz de la porteuse mi-
croonde, les performances de notre dispositif sont similaires à celle du COEO réalisé par Loh et
al. avec un SOA « à semelle » de 1 cm de long et sont dégradées d’une dizaine de décibel à celles
du COEO vendu par la société OEwaves. En dessous de 100 Hz, la pureté spectrale de notre
système est similaire à celle du COEO commercial. Au dessus de 100 Hz, le bruit technique
de notre dispositif dégrade ses performances. Une meilleure isolation acoustique et thermique
ainsi qu’une meilleure stabilité mécanique du couplage entre le SOA et les fibres microlentillées
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devraient permettre d’améliorer la pureté spectrale de notre système.
Nous comparons également les performances de notre COEO avec celles de deux oscillateurs
optoélectroniques classiques (figure 4.15 (b)). Pour des écarts de fréquence avec la porteuse
inférieurs à 50 kHz, la pureté spectrale de notre dispositif est similaire à celle d’un OEO classique
implémenté avec 4 km de fibre optique monomode classique (G.652) [54]. Sur cette même gamme
de fréquence, le bruit de phase de notre COEO est supérieure d’une dizaine de décibel au bruit
d’un OEO de 4 km réalisé avec de la fibre optique à dispersion décalée (G.653) [54]. Au delà
de 50 kHz, la pureté spectrale des OEO classiques est dégradée par les remontées de bruit
occasionnées par les modes secondaires intrinsèques à ces architectures.
Comme la dynamique du laser à modes bloqués semble beaucoup influer sur le bruit du
battement, nous étudions dans la suite le COEO implémenté avec un SOA « à semelle » de
5 mm de long. Ce nouvel amplificateur présente un gain plus élevé et laisse présager un meilleur
facteur de bruit.
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Figure 4.15 – (a) Densité spectrale de puissance de bruit de phase de notre oscillateur
optoélectronique couplée, d’un COEO réalisé avec un SOA « à semelle » de 1 mm (source
[57]) et du COEO commercialisé par la société OEwaves (source [64]). (b) Densité spectrale
de puissance de bruit de notre COEO, de deux oscillateurs optoélectroniques classiques de
4 km implémentés respectivement avec une fibre optique monomode standard (G.652) et
une fibre optique monomode à dispersion décalée (G.653) (source [54]).
4.2.4 COEO implémenté avec un SOA « à semelle » de 5 mm
L’oscillateur optoélectronique couplé est maintenant implémenté avec un SOA « à semelle »
de 5 mm présentant un gain petit signal d’environ 35 dB (les autres éléments du dispositif restent
quant à eux inchangés). Nous observons une oscillation à 10,4 GHz et nous caractérisons le bruit
de phase du signal avec notre banc de laboratoire. La pureté spectrale du dispositif est présentée
figure 4.16. Nous mesurons une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −95 dBc/Hz
à 1 kHz (respectivement −110 dBc/Hz à 10 kHz) de la porteuse microonde. Ces résultats sont
supérieurs d’une dizaine de décibel aux résultats obtenus avec le SOA « à semelle » de 2 mm
(figure 4.16). Nous mesurons également une décroissance de −20 dB par décade de la densité
spectrale de puissance de bruit. Cette valeur correspond à une marche aléatoire de la phase.
Plusieurs phénomènes pourraient expliquer cette dégradation imprévue de la pureté spectrale
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Figure 4.16 – Densité spectrale de puissance de bruit de l’oscillateur optoélectronique
couplée implémenté avec une cavité optique de 500 m et une boucle optoélectronique de
30 m
du COEO. La forte augmentation du gain du SOA modifie la dynamique de la cavité optique
et le couplage entre les deux boucles résonantes. De plus, l’augmentation de la longueur du
SOA modifie la dispersion chromatique de la cavité optique et ainsi dégrade les performances
de filtrage de la cavité laser. Enfin, le fort gain peut également induire des effets non-linéaires
notamment dans la fibre à dispersion décalée [164]. Une étude approfondie de la dynamique de
cette architecture serait nécessaire afin d’identifier les limites de l’architecture actuelle et ainsi
pouvoir améliorer les performances du système.
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Conclusion
Nous avons présenté dans ce chapitre le développement d’un oscillateur optoélectronique
couplé implémenté avec une nouvelle structure de SOA de puissance, dite « à semelle », déve-
loppé par le III-V Lab. Pour cela, nous avons développé deux boucles résonantes couplées : une
cavité optique de 500 m implémentée avec une fibre optique à dispersion décalée monomode
et une cavité optoélectronique de 30 m réalisée avec de la fibre optique monomode standard.
L’oscillateur délivre un signal microonde à 10,4 GHz avec une densité spectrale de puissance de
bruit de −115 dBc/Hz à 1 kHz (respectivement −55 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse.
Ces résultats sont similaires à ceux d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard im-
plémenté avec une fibre optique de 4 km. Bien que très sensible aux fluctuations acoustiques,
mécaniques et thermiques du laboratoire, les résultats obtenus sont également similaires aux
résultats publiés pour un oscillateur optoélectronique couplé implémenté avec un SOA « à se-
melle » de 1 cm et proche des performances du COEO commercialisé par la société OEwaves.
De nombreux paramètres devront être étudiés afin de mieux comprendre la physique de cette
architecture. En effet, l’utilisation d’un SOA « à semelle » de 5 mm à la place de celui de 2 mm
dans la cavité optique a dégradé les performances du système. Bien que ces résultats n’aient pas
pu être expliqués, plusieurs phénomènes sont envisagés. L’allongement de la longueur du SOA
a vraisemblablement modifié la propagation de l’impulsion laser dans la cavité et peut donc
être à l’origine de la dégradation de la pureté spectrale du battement. L’augmentation du gain
du SOA a pu également modifier la dynamique de la cavité optique, le couplage entre les deux
cavités ou favoriser l’apparition d’effets non-linéaires.
Afin d’améliorer les performances du système, il est nécessaire d’étudier de manière beaucoup
plus approfondie la cavité laser et notamment, la dispersion chromatique. Dans l’architecture
de Loh et al., la dispersion chromatique de la cavité optique est compensée par l’utilisation de
fibres optiques à dispersion négative dans la boucle optoélectronique [57]. Cette configuration
évite l’utilisation d’une fibre optique à dispersion décalée dans la cavité qui favorise le mélange
à quatre ondes et présente des pertes linéiques supérieures. De plus, le coût d’une fibre optique
« classique » est nettement inférieur au prix des autres modèles. D’un point de vue d’une future
application pratique, il est donc plus intéressant d’utiliser pour le système une grande longueur
de fibre monomode classique et de faibles longueurs de fibres spéciales.
L’augmentation de la puissance de saturation et du gain des SOA « à semelle » devraient
également permettre d’améliorer la pureté spectrale du dispositif. En effet, l’utilisation de pho-
todiodes de puissance délivrant de fortes puissances microondes (jusqu’à 1 W) autorisent le
développement d’architectures sans amplificateur microonde [57], sources importantes de bruit
de la boucle OEO. De même, la modulation directe du gain du SOA devrait permettre de se
passer du modulateur d’intensité de la cavité laser. Il résulterait alors un gain de compacité
et une réduction des pertes de la cavité. Finalement, une meilleure isolation du dispositif aux
perturbations extérieures doit également permettre d’améliorer les performances.
Annexe : Développement d’un banc « sous pointe » spécifique permettant la dissipation
de fortes puissances thermiques. 179
4.A Annexe : Développement d’un banc « sous pointe » spéci-
fique permettant la dissipation de fortes puissances ther-
miques.
Les amplificateurs optiques à semi-conducteur « à semelle » sont des structures en cours de
développement par le III-V Lab. Ainsi, les composants utilisés pour réaliser l’oscillateur opto-
électronique couplé sont au format « puce » et nécessitent le montage d’un banc spécifique. Des
pointes DC permettent d’alimenter le SOA. Deux fibres optiques microlentillées montées sur des
tables de translation piézoélectriques trois axes sont approchées des extrémités du guide d’onde
du SOA afin coupler le mode optique dans les fibres. Les fortes puissances thermiques à extraire
des structures « à semelle » n’autorisent pas l’utilisation d’un simple radiateur. Nous avons
donc réalisé un dispositif spécifique pour éviter l’utilisation d’un système de refroidissement par
circulation d’eau compte tenu des vibrations qu’il induirait.
(a) (b)
Figure 4.17 – Schémas de conception du banc de couplage optique sous pointes.
Une thermistance collée sur le support du SOA et un module Peltier permettent de contrôler
la température du composant. Le principe du banc développé est de réaliser un pont thermique
entre la face chaude du module Peltier et le marbre optique afin d’utiliser ce dernier comme
un grand radiateur. Afin de simplifier le couplage entre le guide d’onde du SOA et les fibres
optiques microlentillées, le support du SOA est monté sur une table de translation 2 axes ce qui
empêche l’utilisation d’une structure fixe. Les schémas de conception du banc sont présentés
figure 4.17. Une pièce en cuivre en contact avec la face chaude du module Peltier conduit
l’énergie thermique jusqu’à un bassin rempli de glycérol. Nous avons choisi le glycérol car il est
un bon conducteur thermique (0,29 W/mK), non toxique et n’oxyde pas le cuivre. Le bassin
en aluminium est solidement bridé au marbre (avec une fine couche de graisse thermique) afin
de réduire au maximum la résistance thermique entre les deux éléments. Nous avons évalué la
résistance thermique théorique autour de 4 K/W entre la face chaude du module Peltier et la
zone de contact entre le bassin et le marbre.
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(a) (b)
Figure 4.18 – Photographies du banc de couplage optique sous pointes.
Conclusion générale
Nousa vons étudié plusieurs architectures d’oscillateurs optoélectroniques (OEO) afin de
générer des signaux microondes accordables et/ou à haute pureté spectrale et compatibles avec
une intégration future dans un système radar ou de guerre électronique. Pour cela, nous avons
sélectionné des architectures basées sur : des lasers bifréquences, qui sont des générateurs d’ondes
hyperfréquence sur porteuse optique naturellement très accordables ; des anneaux de fibre, qui
sont des alternatives prometteuses aux résonateurs en trois dimensions ; et enfin un oscillateur
optoélectronique couplé (COEO).
Un OEO accordable avec un laser bifréquence et un long retard de fibre
Les lasers bifréquences sont des composants prometteurs pour la génération et la distribution
de signaux microondes. En effet, ces lasers fournissent naturellement une onde optique modulée
en intensité dans le domaine radiofréquence grâce à l’introduction d’un élément biréfringent dans
leur cavité. De plus, cette méthode permet d’obtenir des fréquences, des vitesses et des bandes
passantes d’accordabilité supérieures à celles obtenues avec les techniques de modulation par
voie électronique. Nous avons utilisé un laser bifréquence état solide co-dopé Erbium/Ytterbium
largement accordable développé par Thales. La pureté spectrale de ces sources reste néanmoins
insuffisante pour les applications les plus exigeantes.
Afin d’améliorer le bruit de phase du signal microonde délivré par le laser, nous avons réa-
lisé une boucle de stabilisation optoélectronique basée sur un interféromètre optoélectronique
fortement déséquilibré avec une fibre optique comme long retard. Cette architecture ne né-
cessitant ni filtre hyperfréquence ni référence extérieure, elle conserve l’accordabilité du laser
bifréquence. Une fois la boucle implémentée, le dispositif peut alors être assimilé à un oscilla-
teur optoélectronique dont la fréquence est accordable. Les premiers résultats expérimentaux
ont cependant montré un fort couplage entre les fluctuations d’amplitude et de phase du signal
microonde qui limitaient les performances de notre oscillateur. Afin de réduire ce phénomène,
nous nous sommes intéressés aux réponses de deux composants en particulier : le mélangeur et
les photodiodes.
La caractérisation de ces composants a permis d’identifier l’influence de différents paramètres
expérimentaux modifiant le coefficient de couplage. Ainsi, l’optimisation des paramètres du
filtre de boucle et le réglage fin des points de fonctionnement du mélangeur microonde et des
photodiodes ont permis de réduire le bruit de phase de l’oscillateur. Nous avons obtenu avec une
fibre optique de 100 m une densité spectrale de puissance de bruit de phase de −27 dBc/Hz à
10 Hz de la porteuse microonde de la porteuse, inférieure à −80 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse et
de −110 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. La pureté spectrale est limitée à basse fréquence par le
bruit résiduel des amplificateurs microondes. Conformément à nos prévisions, ces performances
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sont indépendantes de la fréquence de l’oscillateur entre 2,5 et 5,5 GHz.
L’accordabilité du système est limitée par la bande passante des amplificateurs microondes.
Les performances de notre oscillateur sont déjà supérieures à celles des oscillateurs contrôlés
en tension disponibles commercialement, et similaires à celles des autres architectures optoélec-
troniques. De plus, ces résultats sont compatibles avec les spécifications requises pour certaines
applications en guerre électronique.
et après ? ...
Les niveaux de bruit obtenus sont très légèrement supérieurs à la limite théorique estimée
à partir du bruit des amplificateurs microondes. Des études supplémentaires sont nécessaires
afin d’identifier les perturbations résiduelles de l’oscillateur, et notamment les fluctuations de
longueurs de la fibre optique.
Il serait également intéressant de remplacer les amplificateurs microondes qui, pour l’instant,
limitent le bruit de phase et l’accordabilité de système. Le choix de ces composants est cependant
soumis à un compromis entre fort gain, large bande passante et faible bruit de phase résiduel.
Peu d’amplificateurs répondent à ces critères, ceux-ci étant développés pour des applications
nécessitant un très faible bruit résiduel ou un fort gain. Nous pouvons également envisager de
supprimer ces amplificateurs si nous parvenons à augmenter suffisamment la puissance optique
délivrée par le laser.
Finalement comme pour les OEO « classiques », la pureté spectrale de notre oscillateur ac-
cordable est soumis à un compromis : une longue fibre optique permet un faible bruit de phase
près de la porteuse alors qu’une fibre optique courte offre une large bande passante d’asservis-
sement. Nous avons vu qu’il est possible s’affranchir de ce compromis grâce à une architecture
avec deux boucles de stabilisation. Cependant, cette configuration semble présenter un couplage
amplitude-phase plus élevée que pour une seule boucle. En effet, les conditions de stabilité de
la double boucle ne semblent pas permettre la réjection de ce phénomène via la modification du
point de fonctionnement du mélangeur et des photodiodes. L’amélioration du bruit d’intensité
optique du laser semble donc une étape nécessaire pour améliorer significativement la pureté
spectrale de l’oscillateur. De même, le bruit de phase libre du laser est mal compris et il serait
intéressant de connaître ses limites.
Un OEO accordable avec un laser bifréquence doublement accordable et un
anneau de fibre résonant
Bien que l’utilisation de plusieurs retards en parallèle semble une solution intéressante pour
améliorer les performances de notre oscillateur accordable, elle est limitée par la complexité
de sa mise en œuvre. Ces contraintes peuvent être résolues par l’utilisation de résonateurs
optiques. En effet lors de la résonance, le résonateur peut être vu comme une somme discrète de
retards dont les valeurs sont des multiples de la longueur de la cavité et dont la distribution des
puissances dépend des caractéristiques du résonateur (coefficient de couplage, pertes internes).
De plus, ces résonateurs optiques sont susceptibles d’offrir de très forts facteurs de qualité tout
en restant très compacts.
Nous avons démontré l’implémentation d’un résonateur optique sous la forme d’un anneau de
fibre résonant dans notre architecture d’oscillateur optoélectronique accordable. Pour cela, nous
avons développé un nouveau laser bifréquence doublement accordable. Sa cavité est composé de
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trois éléments biréfringents : un étalon en YVO4 afin de lever la dégénérescence en polarisation et
deux céramiques de PLZT afin d’accorder la fréquence de chaque mode optique indépendamment
l’une de de l’autre. Il s’agit, à notre connaissance, de la première démonstration d’une telle cavité
laser.
Nous avons également développé un anneau de fibre résonant et nous l’avons implémenté
dans notre oscillateur optoélectronique accordable. Deux boucles de stabilisation ont permis de
verrouiller les deux fréquences du laser sur deux modes de résonance de l’anneau fibré. Nous
avons obtenu une densité spectrale de puissance de bruit de phase inférieure à −85 dBc/Hz à
10 kHz et −40 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse microonde. Cela correspond à une réduction du
bruit comprise entre 15 et 20 dB comparé au battement délivré par le laser non-asservi.
et après ? ...
Bien que loin de la limite théorique estimée à partir du bruit des amplificateurs microondes
de la longueur de fibre optique équivalente au retard introduit par le résonateur, ces travaux
ouvrent la voie à l’amélioration de la pureté spectrale de notre architecture d’oscillateur.
En effet, les performances du laser bifréquence peuvent certainement être améliorées avec
la réalisation d’une cavité plus robuste mécaniquement et mieux isolées des perturbations ther-
miques et acoustiques.
L’étude théorique des deux boucles d’asservissement et de leur couplage est également né-
cessaires afin d’améliorer leur efficacité, notamment leur bande passante et ainsi bénéficier du
large intervalle spectral libre de l’anneau résonant. Les performances peuvent également être
améliorées avec l’augmentation du facteur de qualité du résonateur. Finalement, l’utilisation de
micro-résonateurs et de mini-résonateurs à la place de l’anneau fibré permettraient un gain de
compacité plus important.
Un oscillateur optoélectronique couplé
Afin de répondre au besoin de sources à très haute pureté spectrale, nous avons réalisé un
oscillateur optoélectronique couplé (COEO) implémenté avec une nouvelle structure de SOA
développée par le III-V Lab. Ces composants, dits « à semelles », permettent de diminuer les
pertes internes et offrent aussi des puissances de saturation supérieures à celles de structures
classiques.
L’optimisation de la réponse RF de la cavité laser nous a conduit à utiliser une cavité
optique avec 500 m de fibre à dispersion décalée et une boucle optoélectronique de 30 m de fibre
monomode classique. Cette architecture a permis de générer un signal microonde à 10,4 GHz
avec une densité spectrale de puissance de bruit de −115 dBc/Hz à 1 kHz (respectivement
−55 dBc/Hz à 10 Hz) de la porteuse. Ces premiers résultats sont très encourageants car proches
des performances d’un oscillateur optoélectronique à ligne à retard implémenté avec une fibre
optique de 4 km.
et après ? ...
De nombreux paramètres doivent encore être étudiés afin de mieux comprendre la phy-
sique de cette architecture. Afin d’améliorer les performances du système, il semble important
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d’étudier de manière beaucoup plus approfondie la cavité laser et notamment la dispersion chro-
matique. En effet, l’utilisation d’un SOA « à semelle » de 5 mm à la place de celui de 2 mm dans
la cavité optique a dégradé les performances du systèmes. L’augmentation du gain du SOA a
pu également modifier la dynamique de la cavité optique, le couplage entre les deux cavités ou
favoriser l’apparition d’effets non-linéaires.
L’amélioration des performances des SOA « à semelle » devraient également permettre
d’améliorer la pureté spectrale du dispositif. En effet, l’utilisation de photodiodes de puis-
sance capables de supporter de fortes puissances optiques (jusqu’à 100 mW) et délivrant de
fortes puissances microondes (jusqu’à 1 W) autorisent le développement d’architectures sans
amplificateurs microondes [57], sources importantes de bruit de la boucle OEO. De même, la
modulation directe du gain du SOA devrait permettre de se passer du modulateur d’intensité de
la cavité laser. Il résulterait alors un gain de compacité et une réduction des pertes de la cavité.
Finalement, une meilleure isolation du dispositif aux perturbations extérieures doit également
permettre d’améliorer les performances du dispositif.
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Abstract : The objectives of this thesis is the developement of two optoelectronic oscillator
architectures dedicated to the generation of low noise microwave signals for radar applications.
The first oscillator is based on the stabilization of the beatnote of a widely tunable dual-
frequency laser with an optical fiber delay line. A fine analysis of the stabilization loop im-
plemented with a 100 m long optical fiber allowed us to reach the technical limit fixed by the
loop microwave amplifiers. The oscillator is tunable from 2.5 to 5.5 GHz by 2 MHz steps and
present a phase noise power spectral density of -105 dBc/Hz at 10 kHz offset from the carrier
(performance independent of the carrier frequency). The use of two optical fibers in a double
delay lines architecture and of a fiber ring resonator as a delay line are also investigated.
The second architecture developed is a coupled optoelectronic oscillator (COEO). The ar-
chitecture, similar to a regenerative mode-locked laser, is realized by coupling a resonant laser
cavity to a resonant optoelectronic loop. The developpement of this oscillator is based on a
new architecture of SOA : an asymmetrical cladding semiconductor optical amplifier. This com-
ponent offers better saturation power and lower intrinsic noise than the « classical » design.
The COEO operates around 10 GHz. A phase noise power spectral density of -135 dBc/Hz is
measured at 10 kHz offset from the carrier.
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Résumé : L’objectif de cette thèse est le développement de deux architectures d’oscillateurs
optoélectroniques (OEO) afin de générer des signaux microondes très stables pour des applica-
tions radar.
La première architecture réalisée consiste à stabiliser le signal d’un laser bifréquence avec
une boucle à verrouillage de fréquence optique. L’étude théorique et expérimentale du système a
permis d’améliorer significativement la pureté spectrale du signal délivré par le laser. Implémenté
avec une fibre optique de 100 m de long, l’oscillateur présente un bruit de phase de -105 dBc/Hz
à 10 Hz de la porteuse avec une accordabilité de 2,5 à 5,5 GHz par pas de 2 MHz. Ces résultats
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